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Introduzione 
In questa tesi di laurea si descriverà un metodo per l‟estrazione dei parametri di modelli 
estrinseci (parassiti) di dispositivi attivi per l‟elettronica delle telecomunicazioni. 
L‟estrazione dei parametri parassiti è un passaggio fondamentale per riuscire ad ottenere 
un modello accurato di un transistore implementabile in un CAD di simulazione. Grazie 
alla conoscenza dei parametri parassiti si riesce a descrivere in maniera più precisa il 
comportamento del dispositivo intrinseco. 
In letteratura sono diversi i metodi proposti per estrarre i parassiti di un dispositivo. Nel 
capitolo 1 si descriveranno i più importanti, evidenziando vantaggi e svantaggi. Sebbene 
questi metodi siano stati utilizzati in passato ampiamente con la tecnologia FET in 
Arseniuro di Gallio, essi sono impiegati nell‟ambito di questa tesi per la nuova tecnologia 
di realizzazione di FET in GaN.  
Si è quindi implementato un metodo per l‟estrazione di parassiti utilizzando misure a 
dispositivo spento, descritto nel capitolo 2. Il metodo è basato su alcune ipotesi 
fondamentali quali la lineareità della rete parassita e la descrizione del dispositivo 
intrinseco nello stato interdetto con una semplice matrice di ammettenze e conduttanze. 
Sotto queste ipotesi i parametri parassiti sono ricavati dalla soluzione lineare di un 
sistema sovradeterminato con il metodo dei minimi quadrati. Il metodo è applicabile su 
diverse tipologie di dispositivi elettronici. Tale metodo di estrazione è implementato nel 
linguaggio MATLAB. L‟algoritmo implementato è descritto accuratamente nel capitolo 3 
della tesi di laurea, dove sono anche presenti alcuni test di validazione della procedura di 
estrazione dei parametri per la stima dell‟accurezza del metodo. 
Infine, nel capitolo 4, il metodo per l‟estrazione di parametri parassiti decritto in 
precedenza viene applicato ad un dispositivo GaN della fonderia francese UMS. Tale 
dispositivo è stato misurato presso il laboratorio di EDM-LAB (Laboratorio di 
Progettazione Elettronica e Misure per Applicazioni Industriali e a Radio frequenza) del 
DEI. Nel capitolo, si applica il metodo per estrarre i parassiti e si identifica, sulla base di 
questi parassiti, un modello dei dispositivo intrinseco. Le simulazioni del modello sono 
convalidate sperimentalmente da misure di parametri di diffusione in diversi punti di 
polarizzazione. 
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Infine nel capitolo 5 si propone una modifica al motodo di estrazione dei parassiti per la 
determinazione, in maniera più accurata, della resistenza di source di un dispositivo GaN. 
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1 Capitolo 1: 
Parametri Parassiti e la loro Identificazione 
 
Nel presente capitolo parleremo dei parametri parassiti, che compongono la parte 
estrinseca lineare del circuito equivalente. Il loro esame, ai fini modellistici, è 
fondamentale, in quanto rappresentano ciò che si trova tra i morsetti accessibili 
esternamente e il circuito intrinseco attivo del transistor che vogliamo modellare.  
 
 
Figura 1.1: Struttura fisica del MESFET e parametri circuitali (intrinseci ed estrinseci) 
 
1.1 Origine fisica dei parametri parassiti 
Partendo dallo schema fisico della struttura del MESFET, concentriamoci sullo studio dei 
parametri estrinseci (Figura 1.1). 
Le induttanze parassite (Lg, Ls, Ld) sono dovute alle metallizzazioni e ai pad che, posti 
sulla superficie del transistor, permettono, in tal modo, un contatto col dispositivo: sono 
quindi funzione del layout, del materiale usato, e della geometria (L ∞ 1/l). Con le attuali 
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tecniche, che riducono la lunghezza di gate, l‟induttanza Lg relativa a tale porta risulta 
essere la maggiore. Inoltre, per dispositivi che utilizzano via holes per portare a massa il 
terminale di source, l‟induttanza parassita relativa Ls risulta essere la minore. Gli ordini di 
grandezza vanno dal decimo al centinaio di pH. Inoltre, è da ricordare che l‟esistenza di 
tali induttanze prescinde dalla presenza di fenomeni induttivi addizionali (p.e. linee di 
trasmissione, package del dispositivo, etc.), e laddove tali fenomeni fossero presenti, 
dovranno essere tenuti in conto separatamente. 
Le resistenze parassite (Rg, Rs, Rd) hanno motivazioni  tra loro differenti: le resistenze 
relative a drain e source, Rs e Rd, sono introdotte per tener conto delle resistenze dovute ai 
contatti ohmici nonché di qualsiasi altra resistenza di bulk verso il canale attivo; invece, 
quella di gate Rg è la resistenza della metallizzazione di giunzione Schottky relativa a tale 
porta. Gli ordini di grandezza sono gli stessi: qualche Ω. Tali resistenze, inoltre, oltre ad 
essere influenzate dalla geometria del dispositivo, mostrano una lieve dipendenza dalla 
polarizzazione, che, tuttavia, viene trascurata nei modelli equivalenti più comuni. 
Le capacità parassite (Cp1, Cp2, Cp3) nascono tra le metallizzazioni relative alle porte 
del dispositivo: Cp1 e Cp2 sono, rispettivamente, relative ai fenomeni capacitivi tra le 
metallizzazioni di gate e drain e quella di massa; Cp3 è, invece, relativa a quella parte di 
fenomeni capacitivi presenti tra le metallizzazioni di gate e drain, che avendo come 
dielettrico l‟aria non sono stati tenuti in conto nel modellare il canale. Nella maggioranza 
dei casi quest‟ultima può essere trascurata, e gli ordini di grandezza delle due capacità 
rimanenti sono, normalmente, inferiori al pF. 
Si ottiene, in conclusione, il circuito equivalente a piccoli segnali che ripresentiamo in 
Figura 1.2. 
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Figura 1.2: Circuito equivalente a piccoli segnali di un MESFET/HEMT 
 
1.2 Le tecniche classiche di estrazione 
1.2.1 Il metodo di Fukui 
Questo metodo del 1979 [1] permette l‟estrazione dei parametri parassiti resistivi, ed è 
basato su tre misure delle resistenze in serie alla giunzione Schottky di gate, nelle tre 
configurazioni seguenti: 
1. Terminale di drain aperto, source a massa; 
2. Terminale di drain a massa, source aperto; 
3. Terminale di drain a massa, source a massa. 
Le misure sono da eseguirsi in DC, e si può fare riferimento alla Figura 1.3 per il calcolo 
del sistema risultante. 
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Figura 1.3: Schematizzazione del circuito equivalente relativo al metodo di Fukui 
 
In particolare, per le tre misure sopra descritte si ottiene: 
1) sg1serie
RRRR 
 
2) dg2serie
RRRR 
 
3) dsgserie RRRRR ||3   
Risolvendo il sistema si ottengono i tre parassiti cercati. I limiti della seguente tecnica 
sono molteplici: si utilizzano condizioni di bias diretta della giunzione Schottky, quando 
invece le normali condizioni di utilizzo sono nella regione inversa; non si estraggono 
induttanze e capacità parassite. È impossibile, inoltre, applicare questo metodo su 
dispositivi con source connesso a massa con via holes, data l‟impossibilità di rendere 
flottante tale terminale. 
 
1.2.2 Il metodo a FET freddo 
Questa tecnica si basa sulle misure dei parametri S, effettuate con polarizzazione di drain 
nulla. Sebbene introdotta da Diamant e Leviron [2], la vera tecnica di estrazione fu 
proposta da Dambrine e altri [3]. Dambrine dimostra la possibilità di estrarre gli otto 
parametri parassiti (C3 viene trascurata) da due misurazioni effettuate a Vds=0 e da una 
relazione aggiuntiva che leghi tra loro le resistenze di gate e drain (ad esempio Fukui).  
Nela prima misurazione è previsto Vgs ad un valore maggiore della tensione di soglia 
della giunzione Schottky sotto al gate (in pratica il gate è in conduzione diretta).  In tal 
modo si ottiene un circuito equivalente come in Figura1.4, dove rd è la resistenza 
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differenziale del diodo in conduzione diretta, e Rch la resistenza di canale. E‟ possibile 
trascurare gli effetti capacitivi del canale, in quanto ci troviamo in polarizzazione diretta 
di gate. 
 
Figura 1.4: Circuito equivalente relativo alla prima misurazione del metodo a  
Fet freddo (Vgs > tensione di soglia) 
 
Da tale misura si ricava la matrice dei parametri S e quindi, per trasformazione, la 
matrice impedenza estrinseca che ha tale forma: 
 
 
)LL(jR
2
R
qI
nkT
RZ sgs
ch
g
g11    (1.1) 
 
ss
ch
12 LjR
2
R
Z 
     (1.2) 
  
1221 ZZ         (1.3) 
 
)LL(jRRRZ sdschd22      (1.4) 
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Ora si separano nelle equazioni la parte immaginaria da quella reale: con l‟utilizzo della 
prima si ottengono direttamente i valori delle tre induttanze; usando la seconda insieme 
alla relazione aggiuntiva si ricavano i valori delle resistenze. La seconda misurazione 
prevede di avere Vgs minore della tensione di pinch-off del dispositivo (in pratica il 
dispositivo è spento). Si ottiene un circuito equivalente come in Figura 1.5, in cui le due 
capacità Cb rappresentano le capacità di pinch-off sotto al gate, dovute ai contributi 
(considerati identici) delle giunzioni Schottky gate/source e gate/drain. E‟ possibile 
trascurare gli effetti resistivi di canale, vista la situazione di assenza di conduzione di 
corrente nel canale. Inoltre, è possibile trascurare anche le induttanze parassite, visto che 
si procede ad un‟estrazione a bassa frequenza tale da rendere trascurabili le relative 
impedenze. 
Da tale misura, ancora una volta, ricaviamo la matrice dei parametri S, e quindi, tramite 
trasformazione, la matrice delle ammettenze estrinseca, la cui parte immaginaria assume 
tale forma: 
)C2C()YIm( b1p11                 (1.5) 
)C()YIm( b12                   (1.6) 
)YIm()YIm( 1221                      (1.7) 
)CC()YIm( 2pb22                 (1.8) 
 
In tal caso ricavare le capacità parassite è un semplice problema algebrico. 
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Figura 1.5: Circuito equivalente relativo alla seconda misurazione del  
metodo a Fet freddo (Vgs< pinch-off) 
 
Anche se tale metodo permette l‟estrazione di tutti i parametri parassiti, ancora, ha il 
difetto visto precedentemente nel metodo di Fukui: la polarizzazione diretta di gate. È 
necessario ricordare che questa situazione, per il dispositivo, non rappresenta una 
condizione normale, e questo potrebbe, al componente elettronico in questione, causare 
danni e quindi  falsare il valore di alcuni parametri estratti. Oltre a ciò, tale problema, già 
di per sé fastidioso nel caso del MESFET, diventa grave nel caso del HEMT: in questo 
caso, polarizzare in diretta il gate significa accendere il MESFET parassita parallelo al 
canale conduttivo, con i problemi ad esso conseguenti. È da notare, inoltre, come molti 
moderni software di estrazione parametri, come HP IC-CAP, utilizzano il metodo FET 
freddo nelle estrazioni dei parassiti. E‟ auspicabile quindi la ricerca di metodologie 
innovative di estrazione che vadano a risolvere il problema del gate in diretta e, inoltre,  
che siano facilmente implementabili via software. Nel capitolo seguente, vedremo, una 
possibile soluzione a tale problema, attraverso la presentazione di un nuovo metodo di 
estrazione dei parametri parassiti. 
 
1.2.3 Il Metodo a FET caldo 
Tra i primi ricercatori interessati alle metodologie di estrazioni del circuito equivalente di 
MESFET e HEMT, sia per la parte intrinseca che per quella estrinseca, è stato J.M. 
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Golio, e nel suo libro del 1990 espone tale tecnica [4]. L‟estrazione diretta degli elementi 
intrinseci, dedotti direttamente dalle misure dei parametri S, in condizioni di normale 
utilizzo del transistor (Vds>0, Vgs<0) è il primo passo. Le induttanze parassite, 
inizialmente, non vengono considerate, supponendo di considerare frequenze 
sufficientemente basse, e le resistenze si suppongono ricavate con diversi metodi (tipo 
Fukui). È possibile, in tal modo, de-embeddare dalle misure S, i parametri parassiti noti, 
ed ottenere la matrice ammettenze Yint misurata dell‟intrinseco. 
 
 
Figura 1.6: Circuito intrinseco equivalente di un MESFET/HEMT 
 
Dallo studio del circuito equivalente intrinseco del transistor (Figura 1.6) è possibile 
ricavare le seguenti espressioni matematiche per l‟estrazione dei parametri intrinseci: 
 
int12Im[ ]gdC Y                          (1.9) 
int 22Im[ ]ds gdC Y C                  (1.10) 
int11Im[ ]gs gdC Y C           (1.11) 
int 22Re[ ]dsg Y                  (1.12) 
int 21Re[ ]mg Y                     (1.13) 
 
valide per estrazioni a bassa frequenza, e 
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2
1 2int11
2 2
int11
4Re [ ]
1 (1 )
2Re[ ]
gs
i
Y
C
R
Y

 
                         (1.14) 
)
g
g
(tan
1
mr
mi1

               (1.15) 
 
valide per estrazioni ad alta frequenza, dove 
 
int 21 int 21Re[ ] Im[ ]mi i gs gdg Y RC Y C               (1.16) 
2
int 21 int 21Re[ ] Im[ ]mr i gs gd gs ig Y Y RC C C R              (1.17) 
 
Da questa tesi sono state ricavate, sempre a partire dal circuito intrinseco, delle equazioni 
più semplici per Ri e τ : 
 
int11
1
Re[ ]i
gd
R
Y j C

               (1.18) 
int 21
1
arg[( )(1 )]gd i gsY j C jR C  

               (1.19) 
 
In sede sperimentale, da queste due nuove espressioni è risultato più facile, estrarre i 
relativi parametri intrinseci, che non dalle equazioni originariamente proposte dal Golio. 
Identificato il circuito intrinseco del transistor, è ora possibile estrarre le induttanze 
parassite: ciò avviene partendo dalle stesse misure dei parametri S usate per il calcolo dei 
parametri intrinseci, valutando, però, a frequenze decisamente più elevate. Le espressioni 
degli elementi della matrice impedenze Zest estrinseca, rifacendoci al circuito equivalente 
globale del MESFET/HEMT, possono essere scritte: 
 
11 int11 ( ) ( )est g s g sZ Z R R j L L                 (1.20) 
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12 int12est s sZ Z R j L                 (1.21) 
21 int 21est s sZ Z R j L                 (1.22) 
22 int 22 ( ) ( )est d s d sZ Z R R j L L                 (1.23) 
 
La chiave del procedimento consiste nel fatto che siccome le induttanze a basse 
frequenze hanno minimi effetti sulla risposta del modello a piccoli segnali, e siccome il 
circuito intrinseco è stato estratto a sufficientemente basse frequenze, è possibile 
assumere che i valori dei parametri intrinseci siano stati estratti in assenza delle 
induttanze parassite (ecco il perché delle averle trascurate in partenza). 
A questo punto è possibile estrarre tali induttanze, uguagliando le parti immaginarie delle 
equazioni (1.20) … (1.23) ed estraendone i valori ad alte frequenze (nelle quali hanno 
effetti rilevanti): 
 
11 int11Im[ ] Im[ ] ( )est g sZ Z L L               (1.24) 
12 int12Im[ ] Im[ ]esr sZ Z L                (1.25) 
21 int 21Im[ ] Im[ ]est sZ Z L                (1.26) 
22 int 22Im[ ] Im[ ] ( )est d sZ Z L L               (1.27) 
 
Adesso rimane il problema concernente le resistenze parassite, per le quali sarebbe 
desiderabile una estrazione partendo dalle identiche misure dei parametri S usate fino 
adesso. Da ricordare il fatto che non esiste un solo circuito equivalente estraibile da un set 
di misure dei parametri S: fissando, unicamente, un set di resistenze parassite è possibile 
estrarne uno unico. C‟è bisogno, quindi, di un algoritmo di ottimizzazione che per ogni 
set di resistenze  Rs , Rg , Rd e di parametri S, fornisca un set di parametri intrinseci e di 
induttanze parassite. Tale algoritmo ha bisogno soltanto di variazioni nei valori delle 
resistenze e si deve basare sulla minimizzazione dell‟errore tra misure e modello, definito 
come: 
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



n
1k
k
misurij
k
elmodij
k
misurij
ij
S
SS
n
1
E
             (1.28) 
 
dove n è il numero di frequenze usate. 
Sebbene il metodo a FET caldo rappresenti un passo avanti rispetto al FET freddo, e 
fornisca un buon punto di partenza per l‟estrazione del circuito intrinseco, risulta 
comunque essere strettamente legato all‟algoritmo di ottimizzazione per l‟estrazione delle 
resistenze parassite. Per di più, non si è tenuto conto delle capacità parassite, che non 
vengono estratte per nulla. Per estrazioni più semplici, più rapide e più complete, è 
fondamentale cercare nuove metodologie. 
 
1.3 Moderne tecniche di estrazione 
1.3.1 Il metodo di Costa 
Questo metodo, proposto nel 1992 da un gruppo di ricercatori tra i quali ritroviamo J.M. 
Golio e J.Costa, presenta una nuova soluzione per l‟estrazione delle resistenze e 
induttanze parassite, e tuttavia, sebbene abbia quale  punto di partenza il metodo a FET 
freddo, ne dà una interpretazione diversa, fornendo un‟abile estensione anche per 
dispositivi HEMT [5]. 
Il punto di partenza è la misura dei parametri S in situazione di Vds=0 e con Vgs settato ad 
un valore più grande della barriera di Schottky presente sotto al gate: in questo modo si 
eliminano le capacità intrinseche Cgs e Cgd, ottenendo così un circuito equivalente come 
in Figura 1.7.  
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Figura 1.7: Circuito equivalente relativo al metodo di Costa 
 
In tale figura, Rch è la resistenza di canale, Rgg è la resistenza del diodo della giunzione 
Schottky nel caso del MESFET, la resistenza Schottky insieme alla resistenza attraverso 
il materiale ad ampio bandgap nel caso dell‟HEMT. Da questo schema è possibile 
ricavare le seguenti espressioni della matrice impedenza Z estrinseca: 
 
)LL(jR)RR2(||)R2(RZ sgschggggg11    (1.29) 
ssggch1221 LjR)R4||R)(2
1(ZZ     (1.30) 
)LL(jR)R4(||)R(RZ sdsggchd22     (1.31) 
 
Le induttanze parassite possono estrarsi direttamente dalla parte immaginaria delle 
equazioni (1.29) … (1.31) ad alte frequenze, in maniera simile a quanto visto 
precedentemente col metodo FET freddo.  
Per ciò che riguarda l‟estrazione delle resistenze esaminiamo meglio il circuito 
equivalente risultante: abbiamo le tre resistenze parassite lineari Rg, Rs, Rd, e due 
resistenze non lineari Rch e Rgg dipendenti dalla polarizzazione. Quindi, polarizzando in 
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tre diversi punti il transistor (Vg1, Vg2, Vg3), otterremo 9 equazioni indipendenti, cioè le 
parti reali delle equazioni (1.29) … (1.31), in 9 incognite: Rg , Rs ,  Rd , Rch(Vg1), Rch(Vg2), 
Rch(Vg3), Rgg(Vg1), Rgg(Vg2), Rgg(Vg3). E‟ così possibile estrarre i valori delle resistenze 
parassite risolvendo un semplice sistema lineare. Tale tecnica è, inoltre, applicabile per 
MESFET e per HEMT: il MESFET parassita, dove a causa della polarizzazione del gate 
in diretta, si accende in parallelo al canale di quest‟ultimo tipo di dispositivo, viene di 
fatto inglobato dentro alla resistenza Rgg e tenuto, quindi, in conto nella metodologia 
applicata. 
Il metodo di Costa prova, in conclusione, a risolvere il problema del gate in diretta, non 
usando polarizzazioni diverse, bensì tenendo conto degli effetti secondari che provoca 
tale polarizzazione. E‟, quindi, un metodo sia semplice che veloce, ma, tuttavia, 
incompleto, dato che non si occupa delle capacità parassite. 
 
1.3.2 Il metodo di Tayrani 
Proposto nel 1993 da Tayrani ed altri, tale metodo,  propone una delle prime tecniche di 
estrazione dei parassiti non polarizzando in diretta il gate del dispositivo [6]: si prevede, 
la sostituzione della misura in diretta del gate, con misure effettuate a dispositivo non 
polarizzato e a dispositivo spento. 
A dispositivo non polarizzato si ricava un circuito equivalente come in Figura 1.8. Le 
relative equazioni alle impedenze sono: 
)
C
1
)LL((j
2
R
RRZ
g
sg
ch
sg11

 
  (1.32) 
s
ch
s2112 Lj
2
R
RZZ 
    (1.33) 
)LL(jRRRZ sdchsd22      (1.34) 
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Figura 1.8: Circuito equivalente relativo al metodo di Tayrani per il dispositivo non polarizzato 
 
E‟ possibile ricavare dalla parte immaginaria di tali equazioni le induttanze parassite: Ls 
si estrae dalla (1.33), Ld dalla (1.34), Lg e Cg dalla (1.32) usandola per due punti in 
frequenza. Invece, per trovare le resistenze parassite oltre alle parti reali delle equazioni 
date, sono, inoltre, necessarie anche le parti reali delle equazioni relative alle misure a 
dispositivo spento: otteniamo così un circuito come in Figura 1.9. Seppur in altri metodi 
di estrazione in tale configurazione di bias le resistenze e le induttanze parassite sono 
considerate, per semplicità,  ininfluenti, in questo metodo vengono tenute in conto, salvo 
poi discutere il limite minimo di frequenza al di là del quale sono poi effettivamente 
trascurabili. Nello schema vengono combinate insieme le capacità parassite di pad, Cp1 e 
Cp2 , con le capacità intrinseche Cb e Cds , senza introdurre errore. Si ottengono due 
ulteriori equazioni reali, da combinare insieme alle parti reali delle (1.32) … (1.34): 
 
gs11 RR]ZRe[         (1.35) 
s12 R]ZRe[         (1.36) 
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Figura 1.9: Circuito equivalente relativo al metodo di Tayrani 
 
Dalla (1.36) ricaviamo la Rs, ma risulta sperimentalmente un valore accurato per piccoli 
dispositivi, cioè gate < 100 m, e usando la calibrazione TRL. Altrimenti si usa la (1.35) 
che assieme alle altre tre equazioni fa ricavare le resistenze parassite. Da rilevare che il 
valore di questi parametri resistivi estrinseci è legato all‟accuratezza del sistema di 
misurazione. È inoltre, interessante osservare come la matrice della rete di figura (1.9) è  
essenzialmente capacitiva a bassa frequenza (reattanze induttive trascurabili e resistenze 
serie piccole rispetto alle resistenze parallelo del dispositivo intrinseco spento): si calcola 
che per un HEMT, il limite inferiore di frequenze entro il quale resistenze e induttanze 
sono ancora considerabili, sia di 6 Ghz. 
Infine, le capacità di pad si estraggono dalle misure a dispositivo spento, 
precedentemente depurate dal valore dei parassiti resistivi e induttivi appena estratti, 
usando delle equazioni come le (1.5) … (1.8) nelle quali si introduce la Cds  
aggiungendovi l‟assunto sperimentale che Cp2= 0.25*Cds . 
Il metodo di Tayrani non polarizza il gate in diretta, è sia semplice che completo, ma  
troppo sensibile alle imprecisioni sulle misure, costringendo ad una scelta critica del 
range di frequenza da utilizzare per una corretta estrazione dei parametri. 
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1.3.3 Il metodo di Kim, Nam e Seo 
Il metodo presentato nel 1994,cercando di risolvere tutti i problemi visti finora, relativi 
alle metodologie di estrazione dei parametri parassiti [7]. Si propone come metodo sia per 
MESFET sia per HEMT, e si basa essenzialmente su due passi procedurali. 
Il primo passo è relativo all‟estrazione delle capacità parassite. Si polarizza il dispositivo 
con Vds=0 e Vgs inferiore alla tensione di pinch-off. In tali condizioni di bias, il circuito 
intrinseco resistivo può essere rimosso, e le resistenze e le induttanze parassite possono 
essere trascurate. Si ottiene un circuito come in Figura 1.10, dove le Cb sono le capacità 
di pinch-off  sotto al gate, la Cdsp si introduce come capacità di pinch-off  per evitare di 
sovrastimare Cp2 , e infine Cp1 e Cp2 sono le capacità parassite da estrarre. In tal caso, dati 
i valori molto piccoli di queste ultime, rispetto alle capacità di pinch-off dell‟intrinseco, è 
possibile porre Cp1= Cp2. 
 
 
Figura 1.10: Circuito intrinseco relativo al primo passo procedurale  
del metodo di Kim, Nam, Seo 
 
E‟ possibile estrarre le capacità parassite dalla misura dei parametri S relativi a tale 
configurazione di bias, trasformandoli nella matrice ammettenze Y e considerando la 
parte immaginaria degli elementi. Si ottiene, infatti, il seguente sistema lineare di tre 
equazioni in tre incognite: 
 
)C2C(]YIm[ b1p11                 (1.37) 
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b2112 C]YIm[]YIm[                  (1.38) 
)CCC(]YIm[ bdsp2p22                 (1.39) 
Il secondo passo, relativo all‟estrazione dei parametri parassiti rimanenti, cambia le 
condizioni di bias: mettendo Vgs=0 e Vds=0, e si sfruttano le equazioni analitiche 
semplificate che, sotto tali condizioni di polarizzazione, sono state proposte da Roblin ed 
altri per la matrice delle ammettenze intrinseca [8] (modello fisico-analitico identificato 
in modo empirico): 
2 2
int 0
11 0
012
C
Y j C
g

                             (1.40) 
2 2
int int 0 0
12 21
024 2
C C
Y Y j
g

                            (1.41) 
2 2
int 0 0
22 0
045 3
C C
Y g j
g

                            (1.42) 
dove C0 e g0 sono parametri fisici che descrivono il dispositivo intrinseco. Tali equazioni 
ci serviranno per modellare il circuito intrinseco della Figura 1.11. 
Ricavando le misure dei parametri S per questa seconda configurazione di bias, ci si 
accorge di avere un sistema con dati insufficienti: abbiamo 8 incognite, i sei parassiti e i 
due parametri intrinseci introdotti da Roblin, in solo 6 equazioni, parte reale e 
immaginaria degli elementi della matrice ammettenza estrinseca misurata (considerata 
simmetrica). 
 
Figura 1.11: Circuito equivalente relativo al secondo passo procedurale  
del metodo di Kim Nam Seo 
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Per risolvere tale problema bisogna usare una tecnica iterativa. Innanzi tutto a 
sufficientemente basse frequenze possiamo considerare nulli gli effetti delle induttanze, e 
inizialmente consideriamo nulle anche le resistenze. Questo ci permette di estrarre dei 
valori di partenza per il circuito intrinseco: 
 
0 11 1Im[ ] ( 2 )
est
p bC Y C C                      (1.43) 
0 22Re[ ]
estg Y             (1.44) 
 
Con tali valori, molto approssimativi, dei parametri di Roblin, possiamo dare inizio al 
procedimento iterativo, che si compone dei seguenti passi: 
 
Si trasformano i parametri S misurati all‟estrinseco, nella matrice Y
est
 misurata, si 
sottraggono le capacità parassite Cp1 e Cp2, e si trasforma tutto nella matrice Z ; 
Usando i valori di C0 e g0 si costruisce il modello del circuito intrinseco dalle equazioni 
di Roblin, cioè una matrice Y
int  
modellata; si aggiungono quindi le capacità Cb e Cdsp e si 
trasforma la matrice Y così ottenuta nella matrice z ; 
Si determinano i valori delle resistenze e induttanze parassite, usando le parti reali e 
immaginarie delle seguenti equazioni: 
 
)LL(jRRzZ sgsg1111           (1.45) 
ss2121 LjRzZ                      (1.46) 
)LL(jRRzZ sdsd2222           (1.47) 
 
Le resistenze parassite si estrarranno mediando i valori ottenuti su tutte le frequenze; le 
induttanze invece mediando i valori sulle frequenze alte (nelle quali hanno effetto). 
Si sottraggono tutti i parassiti così ottenuti dalle misure dei parametri S iniziali, ottenendo 
una matrice Y
int  
misurata; 
Si aggiornano i valori di C0 e g0 usando tale matrice Y
int 
misurata, inserita nelle formule di 
Roblin: 
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int
0 11Im[ ]newC Y                      (1.48) 
2 2
int 0
22 0
0
Re[ ]
45
new
new
new
C
Y g
g

                     (1.49) 
 
Per ambedue i valori si procede a una media su tutte le frequenze, Se i nuovi valori 
C0new e  g0new non differiscono dai valori precedenti di oltre una data soglia, si termina 
l‟iterazione; altrimenti si ripete il procedimento usando questi nuovi valori estratti dei 
parametri intrinseci, che a loro volta aggiorneranno i valori dei parassiti che vogliamo 
estrarre. 
Il metodo proposto è abbastanza semplice e veloce, visto che l‟iterazione necessaria 
termina in non molti step. Sebbene si basi su alcune assunzioni, relative alle capacità del 
circuito equivalente, non del tutto corrette, ha il vantaggio di essere un metodo di 
estrazione completo, visto che estrae tutti i parametri parassiti, ed è assente da 
polarizzazioni in diretta del gate, quindi applicabile su dispositivi MESFET ed HEMT 
indifferentemente. Visti i pregi di tale metodologia. 
 
1.3.4 Progressi nella modellazione lineare dei     
transistori micronde 
I transistori ad effetto di campo (HFET) basati su nitruro di gallio (AlGaN/GaN) ed i 
transistori ad effetto di campo  metallo-semiconduttore (MESFET) basati su silicio 
carburo (SiC) sono i transistori preferiti per disegnare i circuiti degli amplificatori ad alta 
potenza invece che i MESFET, i transistori ad alta mobilità elettronica (HEMT) basati su 
arseniuro di gallio (GaAs) o indio fosfuro (InP), la tecnologia dei semiconduttori. Mentre 
AlGaN/GaN e SiC sono buoni candidati per applicazioni ad alta potenza, tecnologie dei 
semiconduttori GaAs e InP sono I transistori preferiti a bassa Potenza, bassa tensione e 
l‟applicazione a basso rumore[9]. 
(CAD) software utilizzato per l‟analisi e la simulazione di amplificatori a basso rumore e 
bassa potenza include i modelli lineare (piccolo segnale) e non lineare  del circuito  
equivalente di transistor. Questo è mostrato nel modello di  transistor ad effetto di campo 
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(FET) nella Figura 1.12, dove i pedici g, s, d, sono collegati a terra, sorgente e scarico 
rispettivamente. Il pedice di p è per parassita. 
Per ottenere un modello del circuito equivalente lineare o non linerare, è necessario un 
metodo affidabile di estrazione degli elementi parassiti. Il modello del circuito 
equivalente di un transistore FET costituito dai parassiti (Rg, Rs, Rd, Lg, Ls, Ld, e Cpd) ed 
gli elementi intrinseci (Cgs, Cgd, Cd, Ri, Rgd, Gds, Gm, e τ). Mentre gli elementi intrinseci 
dipendono da bias, gli elementi parassiti sono indipendenti dalla tensione di  bias ma 
dipendono dalla confezione e dalla dimensione di pad. 
 
 
Figura 1.12: Approssimazione di ciascun elemento del modello del circuito equivalente con 
l’origine fisica del dispositivo [26]© 2009 IEEE. 
 
Diversi metodi basati sulle tecniche dc 11-17 e RF 18-23 per determinare gli elementi 
parassiti sono state riportate (vedi “Descrizione del metodo dc”). Tuttavia, questi metodi 
non sono adatti per i transistori GaN, in particolare per determinare i parassiti di Rg e Lg e 
Cpd. Per superare questo problema un nuovo metotodo basato su una tecnica RF è 
presentato per ottenere i valori accurati degli elementi parassiti del circuito equivalente 
elettrico del FET basato su GaN. Questi sono necessari per entrambi modellazione lineare 
e nonlineare. L‟obiettivo principale di questo lavoro è spiegare la nuova tecnica 
sviluppata per estrarre gli elementi parassiti del FET.  
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1.3.5 Descrizione del metodo dc 
Le resistenze parassite di gate, source e drain possono essere determinate utilizzando un 
metodo dc [15], [23]. Il metodo dc è basato sul modello del  diodo Schottky piana 
formato da gate-source o gate-drain contatti. Nella condizione diretta del bias  (VG > ɸbi > 
0), per qualsiasi valore positivo del VG, la corrente Igs o Igd scorre attraverso il circuito 
della Figura 1.13 calcolata da: 
 ,  ·  /    gs gd S G R TI I exp V I nU                                (1.50)   
 
Dove Is è la corrente di saturazione (A); Vg  è il bias diretta applicato (V); n è il fattore 
dell‟ idealità del diodo; UT è il potenziale termico (V), dove UT = kT/q; k è la costante di 
Boltzmann (J/K); T è la temperatura assoluta (K); e q è la carica dell'elettrone (C). La 
corrente di saturazione è data da: 
2  . *. .   biS
T
I S A T exp
U
 
 





                                (1.51) 
 
Dove S è la superficie di gate (cm2); A* è la costante Richardson (Am
-2
K
-2
); ɸbi  è la 
barriera Schottky (V).  
Supponendo che il drain o il source sia fllottante, VG è uguale Vgs o Vgd e IG è uguale Igs o 
Igd. In questo caso Vg  è data da: 
 
         G G T G T SV RI nU ln I nU ln I                        (1.52)   
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Figura 1.13: Il modello del diodo schottky [26]© 2009 IEEE. 
 
Sia R(S) che  R(D) definiscono i valori della resistenza in  serie   R associata al diodo 
Schottky reale, con drain  o source flottante, rispettivamente. Nel caso del transistore, si 
presume che R può essere scritto come: 
 
( )     / 'S S g CH iR R R R                                            (1.53)   
( )    / 'D d g CH iR R R R                                      (1.54)   
 
Dove Rch è la resistenza del canale e αi rappresenta un fattore uguale a 0. Basato sulle 
misurazioni di  Igs(Vgs) o IGD(VGD)  con il  drain o il  source  flottante, rispettivamente, un 
metodo della  regressione dei minimi quadrati viene utilizzato per calcolare i coefficienti 
del (1.52), in cui vi è la resistenza in serie R(S) o R(D) a seconda dei casi. La funzione 
analitica da ottimizzare è derivata da (1.52) e può essere scritta come segue: 
 
2
0
[ a ln b - V ]
m
Gi Gi Gi
i
X RI

   
                               (1.55)                                      
                           
Dove a=nUT  e b=-aln(IS). Il minimo di X si verifica quando le derivate parziali rispetto a 
R, a, e b siano uguali a zero. Queste condizioni determinano una serie di tre simultanea 
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equazione lineare dove R, a, e b sono le incognite. L'equazione risultante può essere 
scritta in forma matriciale come: 
 
 
 
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   (1.56)  
                                                                                                                                            
1.3.6 Breve storia della tecnica a FET-Freddo 
Il primo metodo della determinazione delle resistenze e delle induttanze parassite dai 
parametri S e Vds=0 è stato introdotto prima che è stato nominato Fet-freddo .  Il metodo 
di Dambrine richiede l'applicazione di una elevata corrente diretta al gate per eliminare 
l‟effetto della resistenza differenziale del diodo Schottky. Questo porta ad un calcolo 
diretto della resistenza e l‟induttanza parassita di gate Rg e Lg ,rispettivamente. Piu tardi 
in [23] il metodo a Fet-freddo RF è stato modificato dal cambiamento della condizione di 
bias Vds= 0 V ad uno drain flottante che supera le incoerenze tra i metodi  dc e RF . Per i 
MESFET ed i HEMT basati sulla base di GaAs  o SiC, i metodi RF e dc possono essere 
applicati correttamente per determinare le resistenze parassite. Oltre a calcolare le 
resistenze  parassite, il metodo Fet-freddo è usato per determinare le induttanze parassite 
di gate, source e drain  Lg , Ls e Ld, rispettivamente.   
Tuttavia, quando si tratta di AlGaN/GaN HEMT, il Diod Schottky di transistor  presenta 
un  comportamento capacitivo intrinsecamente forte , che è difficile da sopprimere anche 
adottando una grande corrente diretta dc al gate. Pertanto né il dc né il RF del metodo 
classico di Fet-freddo possono essere applicati per il calcolo di Rg e Lg . In effetti una 
corrente elevata in diretta al gate potrebbe produrre irreversibile e i danni catastrofici alla 
proprietà del  diodo Schottky. 
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Quindi, negli ultimi anni,  gli studi di transistor GaN sono stati condotti per sviluppare 
dei metodi affidabili per determinare sia Rg che Lg, così come le capacità parassite. 
Calcolare gli elementi parassiti utilizzando la tecnica a Fet-freddo, seguito da un processo 
dell‟ottimizzazione  è  difficile e richiede il  tempo per  implementare. D'altra parte, un 
metodo in cui gli elementi parassiti sono stati calcolati utilizzando la tecnica a Fet-freddo 
con la polarizzazione diretta del gate con la struttura dummy per il calcolo delle capacità 
parassite è stato riportato in [24]. Nel articolo pubblicato da Crupi et al. [25], gli elementi 
parassiti sono stati determinati sotto la tensione di gate inversa e Vds= 0 V, insieme con la 
struttura dummy per il calcolo delle  capacità parassite. Il problema che hanno dei metodi 
di sopra è che hanno bisogno di una struttura passiva supplementare da realizzare. Inoltre, 
richiedono il tempo e anche sono difficile da implementare. Nel caso di AlGaN/GaN 
HEMT la resistenza di gate Rg e l‟induttanza di gate Lg  sono difficili da estrarre. 
L'originalità del metodo proposto sta  nella bassa corrente dc del gate utilizzando il 
metodo a Fet-freddo classica. Pertanto, un nuovo metodo per estrazione le resistenze 
parassite e Le induttanze parassite è introdotto polarizzato in diretta  che è utilizzato per 
estrarre gli elementi parassiti. Inoltre tramite de-embedding delle induttanze parassite di 
gate e drain dalla misurazione di   pinch-off  del Fet-freddo e tenendo conto sulla capacità 
del diodo Schottky, un metodo perfezionato per  l'estrazione capacità parassita  CPD  è 
presentato. Dopo varie prove, si è riscontrato che questo metodo non è utile solo per i 
transistori basati su AlGaN/GaN, ma anche può essere applicato ai MESFET e HEMT  
basati su GaAs, SiC. La resistenza e l'induttanza di gate Rg e Lg  possono essere ottenuti 
da un unico insieme dei parametri S misurati a bassa corrente dc del gate in diretta.   
 
1.3.7 Estrazione dei parametri di modello del 
circuito equivalente di transistor 
Come discusso in precedenza, il modello del circuito equivalente di transistor è costituito 
dagli elementi parassiti intrinseci  come raffigurato nelle Figure 1.12 e 1.14.  
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Figura 1.14: Il modello del circuito equivalente a piccoli segnali per 
il FET [26]© 2009 IEEE. 
 
Gli elementi parassiti sono calcolati dalle misure Fet-freddo. La tecnica a Fet-freddo 
consiste un bias del transistore Vbi >Vgs> 0 (Vbi è la tensione built-in) e il drain aperto per 
ottenere le capacità e le resistenze parassite. Le capacità parassite sono calcolate dai  
parametri misurati di Y del  Fet-freddo polarizzato a Vgs > VP > 0 (Vp è la tensione di 
pinche-off ) e Vds= 0 V. Crupi et al [25] hanno spiegato che Questa tecnica è chiamata 
Fet-freddo perché sotto la condizione zero della polarizzazione di drain-source l'energia 
cinetica media dell'elettrone  è caratterizzata da una temperatura equivalente 2DEG, che è 
fredda rispetto alla condizione operativa tipica. Vale la pena commentare che la regione 
di svuotamento sotto il gate viene presa nella considerazione durante la modellazione del 
Fet-freddo.  
 
1.4 Problematiche di modeling nei dispositivi  
HFET basati su AlGaN/GaN  
Per determinare la resistenza di gate, il metodo a Fet-Freddo classico richiede che la parte 
reale di Z11 sia costante a bassa frequenza (meno di 5GHz). Questo è ottenuto utilizzando 
una grande corrente diretta di gate-source (0> Vgs> Vbi) per sopprimere il comportamento 
capacitivo del diodo Schottky. Poiché Rg è determinata mediante la regressione lineare, 
sono necessari almeno due serie delle misure dei parametri  S con le diverse correnti di 
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polarizzazione del gate. Dopo aver eliminato l'influenza capacitiva del diodo Schottky   
sul gate,  il comportamento della parte immaginaria della Z11 è induttivo. Infatti, Lg è 
calcolata dalla  pendenza della parte immaginaria di Z11.  
 
 
Figura 1.15: Il comportamento capacitivo presente al gate del transistore GaN sotto 
 le correnti grandi di gate-source [26]© 2009 IEEE. 
 
 
 
 
Figura 1.16: Le Parti reale ed immaginaria di Z11 di un transistore 300 µm GaN per  le diverse 
correnti del bias. Al 10 mA il gate è stato danneggiato [26]© 2009 IEEE. 
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Tuttavia, i risultati sperimentali nei AlGaN/GaN HEMT, illustrati nella Figura 1.15 e 
Figura 1.16, indicano che, anche utilizzando una grande corrente diretta di gate-source, il 
comportamento capacitivo del diodo Schottky non può essere soppresso. Questo 
comportamento capacitivo esclude la determinazione di Rg e Lg usando il metodo a Fet-
freddo classico. Per questo motivo gli autori nei Progressi nella modellazione lineare dei     
transistori micronde (Advances in Linear Modeling of Microwave Transistors) 
propongono, per questa tecnologia, il seguente metodo [26]. 
 
1.4.1 Nuovo metodo a Fet-Freddo specifico per GaN 
Dopo aver spiegato i vincoli del metodo a Fet-freddo classico per determinare Rg e Lg nei 
HEMT basati su AlGaN/GaN, un nuovo metodo Fet-freddo viene presentato, che 
permette la determinazione accurata di non solo gli elementi parassiti, ma anche la 
capacità del diodo Schottky e la resistenza dinamica. Il metodo richiede solo una singola 
misurazione a banda larga dei parametri S del transistore, misurata in un punto di 
polarizzazione ad una bassa corrente dc del gate con un drain flottante. La Figura 1.17 
mostra un esempio di come selezionare, dalla curva del Fet-freddo I(V), la corrente che 
verrà applicata al gate. 
È molto importante notare la scelta di una bassa corrente di Igs, che non danneggi il 
transistore, contrariamente alla grande corrente diretta utilizzata nel metodo Fet-freddo 
classico. Il circuito equivalente del Fet-freddo proposto prevede quindi una bassa 
polarizzazione in diretta del gate  0 <Vgs< Vbi con un drain flottante mostrata in Figura 
1.18. 
 
Rg
*   
= Rg – RCH / 6                                                                     (1.56) 
RS
*
 = RS + RCH / 2                                                                     (1.57) 
Rd
 *
 = Rd + RCH /2'                                                                     (1.58) 
 
Dove Rch è la resistenza di canale. 
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Figura 1. 17: Esempio delle curve di I(V) del modello Fet-freddo [26]© 2009 IEEE. 
 
 
 
Figura1.18: Il circuito equivalente del transistore a piccoli segnali sotto bassa corrente dc el 
gate polarizzato in iretta con il rain flottante [26]© 2009 IEEE. 
 
I parametri Z del circuito mostrato in Figura 1.18 sono espressi come: 
 
2
0 0* * 0
11 2 2 2 2 2 2
0 0 0 01 1
g s
g s
L L C RR
Z R R j
C R C R

 
  
     
   
      (1.59) 
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Z12 = Z21 = RS
* 
+ j ω LS'                                                                        (1.60) 
Z22 = Rd
*
 + Rs
*
+ j ω (Ld + LS)                                            (1.61) 
 
Utilizzando (1.60) e (1.61), LS e Ld possono essere estratte dalle pendenze delle parti 
immaginarie Z12 e Z22, rispettivamente. D'altra parte, a causa delle condizioni R0 e C0 
nella parte  immaginaria di  Z11 espressa da (1.59),  il calcolo diretto di  Lg è ancora 
difficile. Lg   potrebbe essere calcolato dalla parte immaginaria Z11, purché  LS, R0, e C0 
sono noti. Per superare questo problema, abbiamo prossima revisione di una procedura 
per il calcolo di  Lg e C0 dalla parte immaginaria di Z11, prima introdotto in [27]. Basato 
su questo, la parte immaginaria di Z11 può essere espressa come 
 
 11 2 2
0 0
Im[Z ] = 
1
g sL L
C 


 
                                    (1.62) 
Dove  
0 .
0 0
1
R C
                                                                                   (1.63) 
 
Si è visto dalla (1.63) che ω0  dipende dai valori R0 e C0, che a loro volta dipendono dalla 
polarizzazione in diretta del gate. Inoltre, è importante commentare che se la corrente 
diretta della polarizzazione del gate aumenta diminuisce R0 e C0 è quasi costante [28]. 
Pertanto, dovrebbe essere previsto i valori bassi di ω0  quando polarizziamo il gate con 
una bassa corrente dc del gate polarizzato in diretta. Dalla dipendenza della frequenza 
dalla parte immaginaria di Z11, i Risultati sperimentali indicano che, durante la 
conduzione del gate con una bassa corrente dc del gate polarizzato in diretta, vi è un 
punto di frequenza indicato come ωR  dove la parte immaginaria di Z11 viene soppressa, il 
che significa che la parte immaginaria di Z11 sperimenta una risonanza alla frequenza ωR . 
La frequenza di risonanza può essere determinata dalla (1.62) e viene espresso in: 
 
2 2 2
0R x 
                                                                              (1.64) 
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 
2
0
1
L +L
x
g s C

                                                                     (1.65) 
Inoltre, alla bassa corrente dc del gate polarizzato in diretta e in accordo con (1.63) e 
(1.65), è ovvio che ω0 sarebbe inferiore da ωx. Quindi, assumendo che ω x >>ω 0, la 
frequenza di risonanza ωR diventa: 
 
2 2
0
1
R x
LC 
   
                                                                     (1.66) 
g sL L L   
                                                                              (1.67)                 
 
 
La espressione (1.66) permette il calcolo di C0 finché  L è noto. Un'espressione per L e C0 
può anche essere derivata da (1.62) se  ω
 2 
 >> ω 0
2  
, e viene espresso in: 
 
  211
0
1
Im Z L
C
                                                                (1.68) 
 
Va notato dalla (1.68) che Lg e C0 possono essere calcolati utilizzando la regressione 
linear  dove  Lg è determinata una volta che L è ottenuto dalla pendenza della retta e con 
la conoscenza di LS. Quindi, viene calcolato C0 dall' intercetta della retta con l'asse  
ωIm(Z11) o dall'espressione ωx una volta che L è noto. La figura 1.8 mostra la trama di 
ωIm(Z11) rispetto alla ω utilizzata per estrarre Lg e C0. Una volta che ωx e L sono calcolati  
dalla  Figura 1.19,  Lg  e  C0 sono determinati come segue:  
 
 
g gL L L  
                                                                          (1.69) 
 
0 2
11 0
1 1
Imx
C
L Z   
 

                                                (1.70) 
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Figura 1.19: Il diagramma della ωIm(Z11) rispetto a ω
2
 per calcolare L e C0 [26]© 2009 IEEE. 
 
Le resistenze parassite RS e  Rd sono determinate direttamente dalle parti reali di Z12 e 
Z22, rispettivamente, del metodo Fet-freddo modificato mostrato nella  Figura 1.18. Un‟ 
espressione per l‟identificazione Rg può essere derivata dalla parte reale di Z11 e è 
espressa come: 
  011 2 2 2
0 0
Re
1
g S
R
R Z R
C R
   
                              (1.71) 
Si è visto che Rg  può essere determinata dalla (1.71) finché RS, C0, e R0 sono noti. Va 
inoltre notato dalla (1.71) che l'unica incognita è R0, che può essere derivata dalla parte 
immaginaria di Z11 come: 
 
 
 
11
0 02 2
0 0 11
Im
[ L Im ]
L Z
R
C C Z

 
  

  
                     (1.72) 
 
Una volta che R0 è determinata, il calcolo di Rg  può essere realizzato sia   mediante 
(1.71) che dalla valutazione della Z11 alla frequenza di risonanza ωR. La Figura 1.20 
descrive come Rg può essere estratta quando la parte reale di Z11 viene valutata alla 
frequenza di risonanza. Supponendo che il valore Rch sia  trascurabile, l'espressione Rg è 
data come: 
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0
11 0Re[Z ]
x
g s
x
R R R
 

 
 
    
                              (1.73) 
 
 
Figura 1.20:  La Parte reale di Z11 valutata alla frequenza di risonanza [26]© 2009 IEEE. 
 
Estrazione della  capacità parassita si è basata  sui parametri Y calcolati dai parametri S 
per un polarizzazione dc del gate oltre la tensione VP del pinch-off, con il source e il 
drain entrambi a terra ( Vgs << VP ; Vds= 0 V). Poiché gli elettrodi del drain e del source 
sono allo stesso potenziale, la regione di svuotamento sotto il gate dovrebbe essere 
uniforme e simmetrica.  La Figura 1.21 mostra il modello del circuito equivalente del 
transistore sotto la polarizzazione pinch-off. Prima del calcolo della capacità parassita e 
secondo l'algoritmo presentato in [29], un de-embedding delle induttanze parassite del 
gate e del drain  Lg e Ld deve essere eseguito  per eliminare il loro effetto sulla parte 
immaginaria dei parametri Y di pinch-off del Fet-freddo. I modelli presentati da 
Dambrine et al [3] e White e Healy [30] sono stati sviluppati per la stima delle capacità 
parassite  CPG e CPd .  
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Figura1.21: Il modello equivalente del transistore sotto il pinch-off(Vgs˂˂Vp,Vds=0V)  
[26]© 2009 IEEE. 
 
Recentemente, è stato dimostrato da Caddemi et al [31] che con un Fet-freddo a pinch-off 
( Vds = 0 V; Vgs<<VP ) la regione di svuotamento sotto il gate può essere modellata 
utilizzando una rete T. Questo lavoro utilizza il circuito mostrato in Figura 1.22 per 
determinare Cpg e CPd. 
 
 
Figura1.22: Trasformazione da T alla rete Π del pinch-off del modello del circuito equivalente 
[26]© 2009 IEEE. 
 
Le capacità parassite Cpg, CPd, e Cb sono calcolate  dai parametri Y della rete mostrata 
nella Figura 1.22.  Le espressioni per le capacità parassite seguono come: 
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   11 12Im 2Im
Pg
Y Y
C


                                                (1.74) 
 
     22 12 12
0
Im +Im Im
b
Pd
Y Y YC
C
C 


                           (1.75) 
 
0 12
0 12
Im[Y ]
2Im[Y ]
b
C
C
C 


                                                  (1.76) 
 
È molto importante commentare che l'espressione per calcolare Cpg è esattamente           
la stessa come pubblicata da Dambrine [3]. Tuttavia, la novità di questo metodo è            
il termine Cb / C0 nell'espressione CPd perché se Cb<< C0 calcolo del Cpd sarebbe lo stesso 
come l'espressione introdotta da Dambrine, ma se Cb = C0, allora CPd  puo essere ottenuta 
dall'equazione presentata da White [30]. Tuttavia, abbiamo scoperto che   per i transistori 
basati su GaN abbiamo Cb ≠ C0, in modo che né il Dambrine né il metodo di White può 
estrarre con la  precisione il valore di CPd per questo tipo del transistore. Ricordiamo che 
l'espressione per calcolare C0 è stata già presentata nella sezione precedente.  
Una volta che gli elementi parassiti sono estratti, un processo de-embedding viene 
eseguito sui parametri S misurati del Fet-caldo  per determinare gli elementi intrinseci 
(Cgs, Cgd, Cd, Ri, Rgd, gdS, gm0, e τ). Gli elementi intrinseci vengono estratti secondo 
il metodo presentato da Berroth e Bosh [32]. 
 
1.4.2 Limitazioni del metodo 
Il metodo descritto sopra è molto preciso e facile da applicare. Tuttavia, vi sono alcune 
limitazioni che dovrebbe essere preso in considerazione. Una di queste limitazioni è 
quello di modellare un FET basato su GaN di piccole dimensioni, che la frequenza di 
risonanza avviene ad una frequenza molto alta. Questo implica che l'apparecchiature in 
grado di misurare i parametri S deve essere utilizzato a frequenze molto alte. 
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Un'altra limitazione è che, il metodo per essere applicato, deve avere le condizioni  
ω0<<ωx  e  ω0<<ωR  soddisfatte. Questo può essere facilmente realizzato polarizzando il 
transistore con bassa corrente dc del gate polarizzato in diretta. 
 
1.4.3 I risultati sperimentali 
Per convalidare il metodo proposto, sono stati utilizzati diversi transistori on-wafer e 
packaged. Usando il metodo, gli elementi parassiti per i transistori  AlGaN /GaN, SiC, e 
GaAs  sono stati estratti e usati per costruire i circuiti equivalenti a piccolo segnale.          
I risultati per ciascun tipo del transistore sono riportati nel seguito. 
Il metodo è stato applicato ai HFET basati su AlGaN/GaN e i transistori on-wafer 
MESFET basati su GaAs. Prima delle misure RF nell'intervallo della frequenza di ( da 
0.045 a 50GHz), una calibrazione LRM migliorata [33] è stata eseguita sull'analizzatore 
della rete HP8510C  utilizzando il modello  standard della calibrazione GGB Industrie 
CS-5 e il modello di probe 50A-GSG-150P. Per verificare la validità di modello del  
circuito equivalente a  piccoli segnali dei FET(un AlGaN/GaN HFET e GaAs MESFET) 
sotto bassa corrente dc del gate polarizzato in diretta  con un drain  flottante, mostrato in 
Figura 1.18 , le parti reale e immaginaria di Z11, misurate in Igs= 1 mA,   sono state 
simulate e tracciate nelle Figure 1.23 e 1.24, rispettivamente. In accordo con questi 
risultati, insieme con il buon accordo tra i dati sperimentali e simulati, la validità del 
metodo proposto per estrarre le resistenze e le  induttanze  parassite del gat è verificata. 
Le capacità parassite Cpg e CPd sono state estratte dai parametri Y,calcolati dai dati dei 
parametri   S  misurati a polarizzazione dc del gate oltre il  pinch-off e con  Vds= 0 V. Per 
calcolare CPg  e CPd  con (1.74) e (1.75),  sono necessarie conoscenze di C0 e Cb. 
Ricordiamo che C0 è stato determinata precedentemente (1.70).  
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Figura 1.23: Il diagramma delle parti reali misurate e calcolate di Z11 per i transistori  
basati su AlGaN/GaAs [26]© 2009 IEEE. 
 
 
Figura 1.24: Il diagramma delle parti immaginarie misurate e calcolate di Z11 per i transistori 
basati su AlGaN/GaN e GaAs [26]© 2009 IEEE. 
 
Le Figure 1.25 e 1.26 mostrano la Im(Yij) di un HEMT basato su AlGaN/GaN e un 
MESFET basato su GaAs, rispettivamente, in funzione della frequenza. Ancora una 
volta, il modello prevede i dati sperimentali molto bene, che verifica la validità del 
metodo proposto per determinare le capacità  parassite. I valori degli elementi parassiti 
sono riassunti in Tabella 1.1. Per determinare se gli elementi parassiti sono stati 
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adeguatamente estratti, il circuito equivalente intrinseco a piccoli segnali del FET è stato 
utilizzato.   
 
 
Tabella 1.1: Gli elementi parassiti dei transistori basati su AlGaN/GaN e GaAs  
[26]© 2009 IEEE. 
  
 
Figura 1.25: I parametri Y misurati e calcolati del Pinche-off del modello del circuito 
equivalente dei HEMT basati su AlGaN/GaN [26]© 2009 IEEE. 
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Figura 1.26: I parametri Y misurati e calcolati del Pinche-off del modello del circuito 
equivalente dei HEMT basati su AlGaN/GaN [26]© 2009 IEEE. 
 
Le Figure 1.27 e 1.28 mostrano un confronto tra i dati dei parametri S previsti e 
sperimentali del transistore misurati a  Vgs= -2.2 V; Vds= 18 V; Ids= 4.202 mA per il 
HEMT basato su AlGaN/GaN e  Vgs= 0 V; Vds= 3 V; Ids= 35.0 mA per il MESFET basato 
su GaAs rispettivamente.  
 
Figura 1. 27: Il Confronto tra i parametri S simulati e misurati del HEMT basato su  
AlGaN/GaN ed a Vgs=-2.2 V ; Vds=18 V; Ids=4.202 mA [26]© 2009 IEEE. 
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Figura 1.28: Il Confronto tra i parametri S simulati e misurati del MESFET  basato su GaAs 
 a Vgs= 0V; Vds= 3V; Ids=35.0mA [26]© 2009 IEEE. 
 
I transistori di potenza packaged GaN(CHG35015) e SiC(CRF24010F) sono stati studiati 
per dimostrare l'utilità del calcolo parassitaria del metodo proposto.Un dispositivo di 
prova con standard di calibrazione multilinea TRL è  stato costruito utilizzando un 
substrato a basso prezzo [33]. Prima di effettuare le misure RF, una calibrazione a due 
livelli è stata eseguita uttilizando  l'analizzatore della  rete HP8510C  nell'intervallo della 
frequenza di (da 0.045GHz a 3GHz). Il primo livello della calibrazione è stata effettuata 
con la tecnica della calibrazione SOLT. Il secondo livello della  calibrazione è stata 
eseguita utilizzando una calibrazione migliore di multilinea TRL [34]. Una volta che gli 
errori sistematici del VNA sono  stati corretti e  il piano di riferimento è stato posizionato 
correttamente, i parametri S del DUT (GaN o SiC) sono stati misurati. Le parti reale e 
immaginaria di Z11, misurate e previste dal modello per Igs= 1 mA, e un drain fllottante 
per il HEMT basato su GaN e i MESFET basati su  SiC  confezionati sono tracciate nella 
Figura 1.29 e Figura 1.30, rispettivamente. 
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Figura 1.29: Il diagrama delle parti reali misurate e calcolate di Z11 per i transistori confezionati 
basati su GaN e SiC [26]© 2009 IEEE. 
 
 
Figura 1.30: Il diagramma delle parti immaginarie misurate e calcolate di Z11 per i transistori 
confezionati basati su GaN e SiC [26]© 2009 IEEE. 
 
I risultati mostrano che il metodo proposto parassitario è anche utile per caratterizzare i 
transistori di potenza confezionati. Le capacità parassite del HEMT basato su  GaN e 
MESFET  basato su SiC confezionati sono state anche determinate secondo la procedura 
di cui sopra. Il confronto tra i parametri Yij misurati e modellati del pinche-off dei 
transistori basati su GaN e SiC è rappresentato nelle Figure 1.31e 1.32. 
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Figura 1.31: I parametri Y misurate e simulate del pinch-off del modello del circuito  
equivalente di HEMT basato su GaN  [26]© 2009 IEEE. 
 
 
 
Figura 1. 32: I parametric Y misurate e simulate del pinch-off del modello del  
circuito equivalente di MESFET basato su SiC  [26]© 2009 IEEE. 
 
La Tabella 1.2 mostra i valori degli elementi parassiti estratti per i transistori GaN e SiC 
confezionati.  
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Tabella 1.2: Gli elementi parassiti dei transistori confezionati basati su GaN e SiC  
[26]© 2009 IEEE. 
 
In aggiunta, Le Figure 1.33 e 1.34 mostrano un confronto tra i dati dei parametri S  
previsti e sperimentali del transistore  misurato a Vgs= -2.0 V ; Vds= 15 V per  il HEMT 
basato su GaN e Vgs= -9 V; Vds= 20 V per il MESFET basato su GaAs, rispettivamente. 
Infine, l'estrazione degli elementi  intrinseci   è  stata   eseguita   per   300   punti   diversi   
di  bias  (0 <Vds<20; -3 <Vgs< 0).   In Figura 1.35, si segnala la dipendenza del bias       
dai elementi intrinseci (Cgs Cgd, Ri, Rgd, gds, e gm). Si può notare che il 
comportamento degli elementi intrinseci corrisponde ai teorici  fisichi aspettativi. 
 
 
Figura 1.33: Confronto tra i parametri S misurati e simulati del HEMT basato su GaN  
 (Vds=15V; Vgs=–2V) [26]© 2009 IEEE. 
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Figura 1. 34: Confronto tra i parametri S misurati e simulati del MESFET  basato su 
SiC(Vds=20 V; Vgs=–9V) [26]© 2009 IEEE. 
 
 
 
Figura 1.35: Il diagramma 3D di Cgs, Cgd, Ri, Rgd, gds e gm rispetto alla tensione del gate  
e drain del HEMT basato su GaN [26]© 2009 IEEE. 
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1.5 Conclusioni 
Un metodo analitico semplice e veloce di estrarre gli elementi parassiti di un modello del 
circuito equivalente a piccoli segnali dei transistori on-wafer e  confezionati è stato 
presentato.Le seguenti conclusioni si possono dire: 
1) La resistenza e l'induttanza del gate  Rg e Lg  possono essere ottenute da un singolo 
insieme dei  parametri S misurati alla bassa corrente dc del gate polarizzato in diretta; 
2) Una nuova l‟espressione per determinare la capacità parassita CPd è stata presentata; 
3) Questo metodo è stato convalidato per diversi tipi delle tecnologie come ad esempio i 
HEMT e i MESFET basati su  AlGaN/GaN, SiC, e GaAs on-wafer e confezionati. Gli 
autori ritengono che questo metodo può essere utile anche per la tecnologia MOS come 
LDMOS. 
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2 Capitolo 2 
Tecnica di estrazione dei parametri parassiti 
basata su misure a dispositivo spento 
 
In questo capitolo viene presentata una tecnica di estrazione dei parametri parassiti, che 
tenta non solo di dare una soluzione a quelle problematiche riscontrate nei metodi 
precedentemente esposti ma anche di trovare una soluzione il più possibile generale al 
problema in esame [35]. In particolar modo il nostro procedimento si baserà su alcune 
ipotesi di base: 
 Linearità della rete parassita; 
 Indipendenza dei parametri dalla polarizzazione del dispositivo. 
Si basa su un‟importante caratteristica ovvero quella di riuscire ad estrarre i parassiti 
grazie a misure di parametri S del dispositivo non polarizzato, sempre spento e mai in 
regione diretta. 
La prima delle ipotesi su indicate è irrinunciabile dato che parte dal concetto stesso di 
parametro estrinseco parassita, vale a dire parametro indipendente dal bias. L‟utilizzo di 
un dispositivo spento viene introdotta per non incorrere nei problemi derivanti 
dall‟utilizzo della giunzione di gate polarizzata in diretta, esaminata esaustivamente nel 
precedente capitolo. 
In Figura 2.1 introduciamo uno schema circuitale del tutto generale valido per qualsiasi 
tipo di dispositivo: gli effetti parassiti sono modellati come un circuito lineare a quattro 
porte; il circuito intrinseco come una rete non lineare di tipo black-box. 
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Figura 2.1: Circuito equivalente generalizzato di un dispositivo 
 
2.1 Circuiti ed equazioni 
2.1.1  Circuito equivalente parassita 
Sulla base di considerazioni di tipo tecnologico, e ponendo l‟attenzione su un particolare 
dispositivo elettronico è possibile, rilevare una rete di elementi parassiti che approssimi 
in modo sufficientemente accurato la realtà. Ma procedendo in tal modo è possibile che si 
perda la possibilità di generalizzare un procedimento di estrazione per svariate famiglie di 
dispositivi elettronici. Il metodo indicato in seguito, vuole essere indipendente dalla 
conoscenza fisica e tecnologica del dispositivo in esame, e quindi propone una rete 
parassita il più possibile generale, di tipo resistivo induttivo, come quella di Figura 2.2. 
Utilizzando la seguente notazione matriciale 
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  (1.1) 
e ponendo 
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scriviamo l‟equazione matriciale alle impedenze della rete parassita: 
 
ILjRVV I *)(                   (2.4) 
  
 
Figura 2.2: Circuito equivalente parassita generalizzato 
 
2.1.2  Circuito intrinseco 
Tenendo presente che come ipotesi base del metodo c‟è la polarizzazione a dispositivo 
spento, la rete intrinseca si può pensare costituita da sole capacità. Utilizzando la 
notazione matriciale possiamo porre:         
 







2221
1211
CC
CC
C                            (2.5) 
 
Al fine di ottenere una maggiore generalità, non si suppone nulla sulla forma di tale 
matrice (come ad esempio C12=C21 ), e perciò si lasciano 4 gradi di libertà 
sull‟identificazione della rete intrinseca. 
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Al fine di migliorare la precisione del modello, verrà introdotto un minimo effetto di 
conduzione di tipo resistivo che porterà a tener conto di eventuali correnti di perdita e 
permetterà così di inserire nel procedimento di estrazione punti di polarizzazione al 
confine tra regione inversa e diretta. Sempre in notazione matriciale scriviamo: 
 







2221
1211
GG
GG
G                                   (2.6) 
 
È bene osservare che potrebbe non essere più vero che L  è trascurabile, laddove G  
fosse “troppo grande”, anche se la frequenza è bassa ( per un monoporta deve valere 
LGC p
2  , ossia 
p
P
L
R C
R
 ). E‟ possibile adesso scrivere l‟equazione matriciale 
alle ammettenze della rete intrinseca: 
 
IVCjGI *)(                                  (2.7) 
 
2.1.3  Le equazioni riassuntive del modello 
Impostati i circuiti per la rete lineare parassita e per la rete non-lineare intrinseca, è 
possibile riassumere le equazioni del modello, e a partire da questi, risolvere il problema 
dell‟identificazione dei parametri parassiti. Tutti i dati ottenuti dalle misurazioni sul 
dispositivo, rappresentano dei termini noti a nostra disposizione, rappresentabili dalla 
matrice Y  alle porte estrinseche, una matrice 2x2 contenente le misure sul dispositivo in 
un particolare punto di polarizzazione e per varie frequenze: 
VYI *                                    (2.8) 
Ora è possibile impostare un sistema con le equazioni matriciali (2.4), (2.7) e (2.8) che 
descriva il circuito estrinseco, quello intrinseco, e i dati: 
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
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VCjGI
ILjRVV
I
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*)(


                     (2.9) 
Risolvendo il sistema in forma matriciale, e semplificando la matrice V che viene a 
moltiplicare tutti i termini risultanti, si ottiene la soluzione: 
 
 YLjRCjGY *)(1*)(  
       (2.10) 
 
L‟equazione (2.10) riassume 4 uguaglianze complesse e contiene 5 matrici: 
 Y , è la matrice delle misure ovvero dei termini noti, funzione del bias e della 
frequenza; 
 R  ed L , sono le matrici incognite, costanti al variare del bias e della frequenza; 
 G  e C , matrici del circuito intrinseco, dipendenti dal bias, e necessarie ai fini 
dell‟individuazione delle incognite del problema. 
È bene notare che nell‟equazione (2.10), rappresentante il dispositivo nella sua globalità, 
si è rinunciato ad esplicitare l‟espressione in Y : così si è evitato una impostazione 
risolutiva di tipo non-lineare. 
 
2.1.4  Circuito modello completo 
Un discorso a parte meritano gli effetti parassiti di tipo capacitivo che nella 
schematizzazione non sono stati ancora messi in conto. Questi tengono in conto di 
fenomeni di accoppiamento capacitivo tra le metallizzazioni, soprattutto a struttura 
interdigitata, del dispositivo stesso. Assieme agli altri elementi della rete parassita 
consentono, inoltre, di tenere conto, seppur in modo estremamente semplificato, di 
fenomeni elettromagnetici tendenzialmente distribuiti, al crescere della frequenza, delle 
strutture di accesso al dispositivo. È possibile notare la similitudine della rete parassita 
con il modello di una sezione infinitesima di una linea di trasmissione. Gli elementi 
parassiti di tipo capacitivo possono, infine, anche tenere in conto di accoppiamenti 
superficiali dei pad di contattazione sul wafer. Per cui, sebbene sia chiaro che prescindere 
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dagli effetti di tali elementi estrinseci non è possibile, è ragionevole introdurli 
separatamente dal resto degli altri, dato che la loro identificazione può essere fatta in 
maniera più semplice e indipendente dal resto del problema. 
 
 
Figura 2.3: Circuito equivalente completo 
 
Schematizzando il circuito equivalente completo di tutti i parassiti, otteniamo uno schema 
come nella Figura 2.3, nel quale abbiamo inserito due nuove matrici: 







'
2
'
1
I
I
I                                                        (2.11) 
che rappresenta la corrente che dall‟estrinseco va verso il circuito intrinseco; 









323
331
ppp
ppp
p CCC
CCC
C
                      (2.12) 
che rappresenta le capacità parassite di pad. Potremo scrivere una nuova equazione 
matriciale che tenga conto di tali due nuove componenti: 
 
VCjII p *                                  (2.13) 
 
Il sistema complessivo si ottiene modificando il sistema (2.9) secondo il nuovo schema, e 
affiancandovi questa nuova equazione (2.13): 
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                                               (2.14) 
 
che risolto in forma matriciale, e semplificando la matrice V  che viene a moltiplicare 
tutti i termini risultanti, ha tale espressione: 
 
 )(*)(1*)()( pp CjYLjRCjGCjY    (2.15) 
 
Andando a confrontare questa equazione con la (2.10) è possibile procedere 
all‟identificazione degli elementi R  e L  del circuito parassita per un certo valore di 
pC , continuando ad usare l‟equazione (2.10), in cui al posto di Y  si consideri 

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Proseguendo faremo riferimento al sistema (2.9) ed alla sua soluzione (2.10), ripetendo il 
procedimento per differenti valori di pC  fino ad ottenere in tal modo una soluzione 
ottimale. 
 
2.2 La nuova tecnica di estrazione 
La tecnica che verrà di seguito esposta parte dall‟equazione (2.10), che rappresenta 4 
equazioni complesse, e dalle considerazione fatte su di essa, che qui riproponiamo: 
 
 YLjRCjGY *)(1*)(  
            (2.16) 
 Y , la matrice dei termini noti, funzione del bias e della frequenza; 
 R  ed L , matrici incognite, costanti al variare del bias e della frequenza; 
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 G  e C , matrici del circuito intrinseco, dipendenti dal bias, e necessarie ai fini 
dell‟individuazione delle incognite del problema. 
 
La metodologia applicata sarà composta da 3 passi risolutivi: 
 Da considerazioni sulla matrice Y  a dispositivo spento, si individuano le matrici 
intrinseche G  e C ; 
 Note le matrici intrinseche, la (2.10) diviene lineare e si ricavano le matrici 
estrinseche R  ed L  risolvendo un sistema con tecniche note (minima quadrati); 
 Si ripetono i passi 1 e 2 per differenti valori di pC  fino ad ottenere una soluzione “ad 
errore minimo di approssimazione”. 
 
2.2.1   Identificazione degli elementi del dispositivo 
intrinseco 
La matrice Y  rappresenta i dati forniti dalle misure sul dispositivo. Ogni elemento è 
noto per ogni valore di frequenza e di polarizzazione che si è misurato. L‟equazione 
matriciale (2.8), VYI * , esprime le relazioni tra tensioni e correnti alle porte 
esterne del dispositivo: 
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Osservando un singolo punto di polarizzazione a dispositivo spento, è possibile 
sviluppare in serie di Taylor ogni singolo elemento della matrice Y (j) nell‟intorno di 
=0: 
...
...)()()()()(
4
2
3
3
2
2
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4
4
3
3
2
210


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jj
jjjjY


(2.18) 
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In regione di pinch-off e a frequenze sufficientemente basse non si ha passaggio di 
corrente, è possibile ritenere trascurabili gli effetti delle resistenze e delle induttanze 
estrinseche parassite. In tale caso la matrice Y  misurata ai contatti esterni coincide con 
la matrice 
intY , e ricordando l‟equazione (2.7) dell‟intrinseco, possiamo porre: 
  ijijij GY 

0
0
)(lim 
                                    (2.19) 
 
ijij
ij
C
Y



1
0
)(
lim 



                                   (2.20) 
L‟implementazione via software della procedura risolutiva di tali equazioni avviene 
approssimando i dati misurati con un polinomio in (j), ed estrapolando il valore per 
0. Per una migliore robustezza del metodo come curva interpolatrice si arriva ad una 
di terzo grado. Non è opportuno spingersi molto in alto con il range di frequenze, giacché 
si vuole approssimare la curva nell‟intorno dell‟origine. Occorre tuttavia disporre di un 
insieme di misure su un range di frequenze sufficientemente ampio per ben condizionare 
l‟identificazione dei coefficienti polinomiali. Dal compromesso di queste due esigenze 
contrapposte è possibile determinare l‟estensione frequenziale ottimale su cui basare il 
calcolo di G  e C . 
 
2.2.1.1 Identificazione degli elementi conduttivi 
Considerando la parte reale dello sviluppo (2.18), fino al termine di secondo grado: 
ijij
r
ij aaY 2
2
0)(
~
                                             (2.21) 
Questa rappresenta le parti reali delle misure sviluppate con serie di Taylor intorno 
all‟origine, relativa alla parte conduttiva del circuito intrinseco. Supponendo di conoscere 
M misure in frequenza (il punto di bias è fissato in pinch-off), )( 1
r
ijY , )( 2
r
ijY , … , 
)( M
r
ijY  , l‟errore quadratico risultante tra funzione polinomiale e misure, per N < M 
misure, può essere scritto:  
 
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

                   (2.22) 
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che minimizzato nei suoi argomenti e risolto analiticamente porta alle soluzioni seguenti: 
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     (2.24) 
I valori trovati per a0ij corrispondono ai valori cercati per le conduttanze intrinseche: 
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2.2.1.2 Identificazione degli elementi capacitivi del dispositivo 
intrinseco 
Consideriamo la parte immaginaria dello sviluppo (2.18), fino al termine di terzo grado: 
ijij
i
ij aaY 3
3
1)(
~
                           (2.26) 
Questa rappresenta le parti immaginarie delle misure sviluppate con serie di Taylor 
intorno all‟origine, riguardanti la parte capacitiva del circuito intrinseco. Supponendo di 
conoscere M misure in frequenza (il punto di bias è fissato in pinch-off), )( 1
i
ijY , 
)( 2
i
ijY , … , )( M
i
ijY  , l‟errore quadratico risultante tra l'approssimazione e misure, 
per N < M misure, può essere scritto: 
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                     (2.27) 
 
che minimizzato nei suoi argomenti e risolto analiticamente porta alle soluzioni seguenti:  
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I valori trovati per a1ij corrispondono ai valori cercati per le capacità intrinseche: 
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È possibile osservare che tali due procedimenti, per l‟estrazione delle conduttanze e delle 
capacità, sono da ripetersi per ogni punto di bias che si vuole includere nel procedimento 
di identificazione. Come si vedrà più avanti, l‟inclusione di più punti di polarizzazione 
porta a una maggiore sovradeterminazione del sistema risolutivo per R  ed L , ed in 
ultima analisi ad una maggiore accuratezza di estrazione. Quindi, i valori così trovati 
sono dipendenti dalla polarizzazione, come di fatto devono essere i parametri intrinseci. 
 
2.2.2 Identificazione dei parametri parassiti 
Precedentemente sono state ottenute le matrici intrinseche per le conduttanze e le 
capacità: G  e C . Ora, l‟equazione di partenza del nostro problema, la (2.10), diviene 
lineare nelle incognite R  ed L ; nello specifico si ha un problema sovradeterminato, 
avendo a disposizione 8 equazioni reali (2 equazioni reali per ogni elemento della 
matrice) in 6 incognite lineari (Rg, Rd, Rs, Lg, Ld, Ls). Si utilizza una tecnica 
risolutiva ai minimi quadrati: si cerca la soluzione che minimizza l‟errore globale definito 
come scarto quadratico tra le ammettenze misurate e predette.  
Impostiamo un sistema complessivo che riscriva l‟equazione (2.10) evidenziando i dati 
disponibili e le incognite: 
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La matrice A(bias, freq)[8 x 6] e il vettore B(bias, freq)[8 x 1] che compaiono nella (3.31) 
rappresentano la matrice del sistema e il vettore dei termini noti per un certo bias e per 
una certa frequenza.  Per ottenere una ottimizzazione su Nb punti di polarizzazione è 
necessario ripetere le matrici A e B  per ognuno di questi punti: 
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In questo caso abbiamo due nuove matrici: la matrice A(freq)[(Nb x 8) x 6], formata da Nb 
matrici precedenti A(bias,freq), e la matrice colonna B(freq)[(Nb x 8) x 1] formata da Nb 
matrici precedenti B(bias, freq). 
Infine, per ottenere una ottimizzazione su Nb bias e su N frequenze, è utile ripetere ancora 
le matrici appena viste: 
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Otteniamo le matrici finali: la matrice A[(N x Nb x 8) x 6], formata da N matrici 
precedenti A( freq), e la matrice colonna B[(N x Nb x 8) x 1], formata da N matrici 
precedenti B(freq). Sintetizzando il tutto è possibile scrivere: 
 x*                                         (2.34) 
In conclusione si è ottenuto un sistema sovradeterminato, dove le dimensioni sono dipese 
dal numero di punti di bias considerati e dal range di frequenza che si è scelto di 
esaminare. In relazione ai primi è opportuno scegliere diversi punti di polarizzazione: 
questo  permette di aumentare l‟insensibilità della procedura di identificazione rispetto a 
ipotetici imprecisioni nelle misure. È opportuno che sia il più ampio possibile anche il 
range di frequenze utilizzato per l‟estrazione, in modo compatibile con la strumentazione 
di misura di cui si dispone. Di fatti, ammesso che il circuito equivalente del dispositivo 
intrinseco in condizione di dispositivo spento si conservi valido anche al crescere della 
frequenza (ipotesi verificata entro limiti accettabili fino a frequenze di qualche decina di 
Ghz), l‟insorgere di fenomeni risonanti, per combinazione con gli elementi parassiti di 
tipo serie, consente di condizionare meglio il sistema lineare sovradeterminato (2.10). 
L‟esperienza suggerisce comunque che l‟accuratezza della identificazione di R  ed L  
non aumenta significativamente considerando più di “qualche” punto di bias (ad esempio 
3 o 4), opportunamente scelti nella regione di pinch-off. L‟errore della soluzione ai 
minimi quadrati è esprimibile come: 
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dove Y
 calcol
 è la matrice ammettenze che si ottiene dalla (2.10) una volta sostituiti i valori 
trovati per le matrici G , C , R  e L . 
 
2.2.2.1 Identificazione degli elementi parassiti capacitivi  
La determinazione degli elementi parassiti capacitivi Cp1 Cp2 Cp3 , indicati in Figura 2.4, 
può avvenire in modo “disgiunto” dal resto dei parametri. Nello specifico è possibile 
applicare una procedura iterativa di estrazione degli elementi serie R  e L , al variare 
delle scelte di tentativo per gli elementi capacitivi parassiti su un opportuno dominio di 
ricerca. La terna delle Cpi  che equivale all‟errore “minimo fra i minimi” è quella 
prescelta. In questo modo si semplifica il problema risolutivo: inserire le capacità Cp1, 
Cp2 ,Cp3 nella rete parassita non comporta complessità computazionale al problema, se 
non le necessarie iterazioni della procedura delineata nel precedente paragrafo. A 
dispositivo interdetto si è visto come sia possibile trascurare gli effetti dei parametri 
parassiti resistivi e induttivi: in questo modo si ottiene un circuito equivalente del 
dispositivo come in Figura 2.4. 
 
Figura 2.4: Circuito equivalente globale in pinch-off 
 
65 
 
Nel procedimento di identificazione della parte capacitiva dell‟intrinseco, dato che sono 
state utilizzate le misure ai morsetti esterni, la matrice realmente determinata è: 









3222321
3121131
ppp
pppe
CCCCC
CCCCC
C                (2.36) 
 
Al fine di stabilire dei limiti entro cui eseguire le scansioni delle Cpi (i=1,2,3), è possibile 
sviluppare le considerazioni seguenti.  
Qualora la rete capacitiva rappresentativa del dispositivo intrinseco polarizzato in pinch-
off dovesse assumere una topologia circuitale a , si potrebbe avere: 











0
0
0
0
22
21
12
11
gdds
gd
gd
gdgs
CCC
CC
CC
CCC
                   (2.37) 
Pertanto ritenendo validi i segni degli elementi Cij anche nel caso più generale di 
2112 CC  , è possibile dimostrare le seguenti disuguaglianze, dove l‟apice “e” indica i 
termini capacitivi valutati con la procedura indicata nei precedenti paragrafi, cioè a 
partire dalle misure Y alle porte estrinseche: 
 
 









e
pp
ee
p
e
pp
CCC
CCC
CCC
2232
21123
1131
,min
      (2.38) 
e dunque la ricerca può essere condotta sul dominio tridimensionale: 
 










3222
3111
21123
0
0
,min0
p
e
p
p
e
p
ee
p
CCC
CCC
CCC
       (2.39) 
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DIMOSTRAZIONE DELLE DISUGUAGLIANZE  
Dalla (2.36) si ha: 
311111 pp
e CCCC              (a) 
31212 p
e CCC               (b) 
32121 p
e CCC               (c) 
322222 pp
e CCCC             (d) 
Supponiamo che per le Cij valgano le assunzioni sui segni che competerebbero al caso di 
una rete a Π, ma per maggiore generalità supponiamo che possa essere 2112 CC  . Si 
ottiene che: 
(a)   111131 CCCC
e
pp  : 
se C11>0 allora anche 011 
eC , altrimenti avremmo Cp1+Cp3<0, quindi 
e
pp CCC 1131  , che coincide con la prima disuguaglianza della (2.38); 
 
(b) 
e
p CCC 12123  : 
se C12 <0 allora anche 012 
eC , infatti affinché 03 pC , deve essere 
eCC 1212  , 
quindi si ottiene 
ee
p CCCC 1212123  ; 
(c) 
e
p CCC 21213  : 
con ragionamento analogo al caso precedente si ottiene  
e
p CC 213  , che combinato 
assieme al risultato caso precedente verifica la seconda disuguaglianza della (2.38); 
(d)  222232 CCCC
e
pp  : 
con ragionamento analogo al caso (a) si ottiene 
e
pp CCC 2232   che coincide con la 
terza disuguaglianza della (2.38). 
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2.3 Conclusioni 
Se comparato con le tecniche descritte nel capitolo 1, il metodo proposto in questo 
capitolo, ha numerosi vantaggi: 
 Non polarizza mai in diretta la giunzione di gate del dispositivo; 
 Estrae in modo completo il circuito intrinseco per il dispositivo in pinch-off e i 
parametri parassiti, compresi gli elementi di tipo capacitivo; 
 Non attua assunzioni restrittive sulla forma delle matrici; 
 Si basa su un problema risolutivo lineare sovradeterminato e su una serie di 
semplici ottimizzazioni lineari, quindi è risolvibile per via analitica in forma 
chiusa; 
 E‟ applicabile su diverse tipologie di dispositivi elettronici; 
 E‟ facilmente implementabile via software. 
 
Nel seguito della trattazione si userà l‟implementazione del nuovo metodo per estrarre i 
parametri parassiti di dispositivi elettronici basati su GaN e verrano confrontati  i parassiti 
ottenuti dal circuito Test e quelli dal metodo proposto al fine di dimostrare la validità della 
metodologia di estrazione proposta. 
Al fine di non cadere in confusione nell‟utilizzo della varia terminologia, nella parte a 
seguire della tesi verrà fatto riferimento al metodo proposto definendolo “metodo a 
dispositivo spento ”. 
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3 Capitolo 3: 
Implementazione del nostro metodo in 
ambiente MATLAB  
 
Abbiamo conosciuto nei capitoli precedenti diverse tecniche di estrazione dei parametri 
parassiti per transistori e le abbiamo classificato in due: tecniche classiche (Fukui, Fet -
freddo, Fet-caldo) e tecniche moderne (Costa, Tayrani, Kim Nam Seo). Abbiamo 
evidenziato le criticità di questi metodi per dispositivi GaN ed infine abbiamo presentato 
un metodo a FET-freddo migliorato, abbiamo illustrato una nuova tecnica che chiamiamo  
il ʺmetodo a dispositivo spentoʺ, introdotta per risolvere i problemi visti nelle altre 
metodologie e dare una soluzione piu possibile generale al problema dell‟estrazione dei 
parametri estrinseci. 
In questo capitolo implementeremo il nostro metodo in ambiente MATLAB tramite 
l‟algoritmo che piu avanti presenterò.  
 
3.1 Algoritmo implementato 
Come primo passo dovremo scegliere i punti di bias a partire dal file delle misure 
chiamato CITI-FILE. Occorrono delle misure dei parametri di Scattering (parametri S), 
ottenute nel LABORATORIO EDM-LAB grazie ad un VNA (analizzatore vettoriale di 
rete). Il file delle misure viene letto in MATLAB con una funzione (codice.m) e mette a 
disposizione le misure S dipendenti dal BIAS: (VD,VG). Abbiamo quindi una griglia di    
( 1 2
freqbias
NV NV Nf   ) elementi. 
Una volta lette le misure inizio il processo di estrazione dei parametri. 
 
Vedere di seguito il diagramma di flusso della procedura implementata in MATLAB che 
consente di individuare i parametri parassiti. 
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Figura 3.1: L’algoritmo della prima fase del nostro metodo 
 
Dopo aver scelto uno o più punti di bias a dispositivo spento, è possibile trovare le 
matrici G , C che dipenderanno dal BIAS. Se i grafici di Fitting e l'errore dalla (2.22) 
alla (2.27) è contenuto (<10
-4
) per ogni punto di bias allora è possibile passare alla 
successiva fase della metodologia di estrazione dei parassiti. 
Come si nota dall‟equazione (2.15), per procedere occorre fissare i valori della terna delle 
capacità esterne (Cp1 ,Cp2 , Cp3). I range in cui scegliere queste capacità sono fissate dalle 
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(2.39). L‟algoritmo prevede di dividere i range suddetti in N intervalli e provare tutte le 
N
3
 combinazioni. Si fissano pertanto tre valori di Cp1 , Cp2 e Cp3. 
La Y
misurata  
 viene quindi deembeddata dalle capacità esterne arrivando ad una matrice 
delle ammettenze che chiamiamo  Y
intermedia 
. 
A questo punto, conoscendo già le matrici intriseche G e C dei punti di bias selezionati, 
potremo costruire la matrice del sistema e il vettore dei termini noti che compaiano nella 
(2.31). Considerando quindi tutti i punti di bias e tutte le frequenze avremo a disposizione 
un sistema lineare sovradeterminato della forma: 
       
Dove: 
 la matrice nota   sarà di dimensioni: (8 x Nfreq x Nb) x 6; 
 il vettore dei termini noti (8 x Nfreq x Nb) x 1; 
 il vettore delle incognite delle dimensioni di 6 x 1; 
Risolvendo il sistema con il metodo dei minimi quadrati è possibile individuare i valori 
del vettore delle incognite x che rappresentano i 6 elementi parassiti mancanti ovvero. 
Con tutti i parassiti noti ed a disposizione è possibile calcolare ora l‟errore grazie alla 
formula: 
2
2
misur
ijijfreqbias
calcol
ij
misur
ijijfreqbias
Y
YY



                        
(2.35) 
A questo punto questo calcolo andrà ripetuto per diversi valori di Cp1 ,Cp2 , Cp3. Tali 
valori dovranno rispettare le condizioni imposte dalla (2.36) alla (2.39). La terna che 
individuerà l'errore inferiore sarà presa come ottimale. Da questa si ricavano Rg, Rd, RS, 
Lg, Ld, LS ottimi. 
 
3.2 Validazione della procedura matematica 
Ora metteremo a prova il nostro metodo con un circuito Test.  Si simula un'analisi a 
piccoli segnali a parametri S e Y sul circuito in esame. In particolare il circuito Test con i 
parametri noti è visualizzato in Figura 3.1. I passi che sono stati attuati sono: 
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Prendiamo di seguito in esame la parte intrinseca e quella estrinseca vedendo passo per 
passo la  procedura ed il codice  che ho implementato in MATLAB. Lo scopo di queso 
Test sarà soltanto di valutare l‟accurezza matematica del nostro metodo. 
 
 
Figura 3.1: Il circuito Test 
 
3.2.1 Parte intrinseca 
Le simulazioni sul circuito Test sono fatte da100Mhz a 50Ghz con un step a 100Mhz. In 
approssimazione accurata del circuito interinseco  il range della frequenza conta tanto e 
per cui lo dovremo scegliere in un modo da avere gli errori reali e immaginari (ɛr , ɛi) 
meno di 10
-4
. La parte interinseca del circuito Test  Figura 3.1 costituisce da due matrici 
G e C ogniuno di dimensione (2×2) nella forma Π come Figura 3.2 e Figura 3.3. Con le 
resistenze identiche da 1000Ω e le capacità identiche da 1.0pF. 
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Figura 3.2: Il circuito intrinseco resistivo 
 
 
Figura 3.3: Il circuito intrinseco capacitivo 
 
Nel caso di estrazione dei parametri interinseci i passi che sono stati attuati sono: 
Scelta BIAS (nel circuito Test solo un punti di BIAS ). 
Valutazione Y
misurata 
( le parti Re{Y} e Im{Y}). 
1. Regressione lineare dei parametri della matrice Y →individuazione α0 e α1
.
 
2. In questo passo dobbiamo estrapolare i parametri diretti in bassa frequenza di (Yij ω→0 ).  
3. Con le formule (2.19) e (2.20) e usando le formule dalla (2.23) alla (2.29) potremo 
approssimare la parte reale ed immaginaria dei parametri Y tramite un polinomio. Infatti 
la Figure 3.4 e la Figura 3.5 fanno vedere che la parte reale della ( )
r
ijY   ha una curva 
quasi costante ( polinomio d'ordine 2 ) e invece  la Figure 3.6 e la Figura 3.7 fanno 
vedere che la parte immaginaria della ( )
i
ijY   ha una pendenza lineare ( polinomio 
d'ordine 3 ): 
 
2
0 2 0( )
r
ij ij ij ijY a a Q     
3
1 3 1( )
i
ij ij ij ijY a a Q       
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Nelle figure portate, la curva Blue è quella della misura e la curva Rossa è quella 
dell'approssimazione polinomiale. Inoltre dalla Figure 3.4 alla 3.7 si vedono che nel 
range basso della frequenza coincidono le curve, validando le nostre equazioni. 
 
 
Figura 3.4: Il confronto tra le parti reali di Y
mis 
(blue) e Y
calcolata 
tramite gli α (rosso) 
 
 
Figura 3.5: La scala del confronto tra le parti reali di Y
mis 
(blue) e Y
calcolata  
tramite gli α (rosso) 
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Figura 3.6: Il confronto tra le parti immaginarie di Y
mis 
(blue) e Y
calcolata  
tramite gli α (rosso) 
 
 
 
Figura 3.7:  La scala del confronto tra le parti immaginarie di Y
mis 
(blue) e Y
calcolata 
tramite  
gli α (rosso) 
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4. Confronto le matrici  G  e C  con gli elementi noti del circuito Test. Si ricava la 
matrice delle conduttanze intrinseche: 
011 01211 12
021 02221 22
0.002 0.001
0.001 0.002
a aG G
G
a aG G
    
      
      
e la matrice delle capacità : 
11 12
21 22
1 111 12
21 22 1 1
0.2050 0.1030
0.1030 0.2052
a aC C
C
C C a a
     
      
     
 
Confrontando con le misure vere del circuito Test , notiamo perfetto accordo.  L'errore 
minimo uguale  ɛr=1.181e
-006
 della parte reale (2.22) e ɛi=7.53e
-006
  della parte 
immaginaria (2.27). Possiamo quindi ritenere valida la prima parte del codice. Si passerà 
ora a descrivere la parte estrinseca. 
 
3.2.2  Parte estrinseca 
Per identificare la parte estrinseca del circuito Test prima di tutto dovremo scegliere un 
vettore per ciascun delle capacità con un valore minimo e un valore massimo del vettore 
(2.39) e dovremo riuscire a definire un numero dei intervalli su ogni vettore delle 
capacità (N1, N2, N3). Il circuito equivalente è strettamente dipendente dalla qualità dei 
parassiti usati per identificarlo, e il confronto tra approssimazione  e misure reali puo 
indicare l'attendibilità della tecnica di estrazione dei parassiti usata.  I passi che sono stati 
attuati sono: 
1. Scelta di 3 valori    
 ,    
 ,    
 . 
2. De-embedding dalle Y 
misurata  
delle 1PC

, 2PC

 , 3PC

 e calcolo della Y
intermedia
 . 
3. Applico il metodo min. quadrati dalla (2.31) alla (2.39) per trovare Rg , Rd , RS , Lg , Ld 
, LS . 
4. Partiamo dalle matrici G  e C , potremo trovare Y
interinseca  
 tramite questa formula 
Y
interinseca
 =G + jω C . Come si vede nella Figura 2.2 aggiungendo la matrice parassiti 
(M
Parassiti 
) alla matrice Y
interinseca 
 troveremo Y
intermedia
. Ora aggiungiamo anche le capacità 
esterne già scelte nel passo 1 e arriviamo alla Y
esterinseca-calcolata
. 
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5. Confronto tra Y
estrinseca-calcolata
 e Y
misurata
 e calcolo dell'errore ɛ relativo alla scleta dei 
valori delle capacità CP1, CP2, CP3 tramite la formula (2.35) 
6. Ritorno al passo 1 con altri valori delle CP1, CP2, CP3 fino al completamento di tutti 
valori delle capacità N1CP1, N2CP2, N3CP3  
7. Valutazione ɛ e scelta ɛmin tramite il quale individuerò la matrice di parassiti (MParassiti) 
ottima. Nel nostro caso ɛmin della soluzione viene circa 0.54. 
 
Inoltre dalla Figura 3.8  e Figura 3.9  si vedono che in tutto range della frequenza 
(100Mhz - 50Ghz ) le matrici Y
misurata
 e Y
estrinseca-calcolata 
 coincidono. Si ritiene valido 
l'argoritmo ed il metodo implementato. Infatti dalla Tabella 3.1 si nota perfetto accordo 
tra i parametri presenti nel circuito Test e quelli ricavato dal metodo proposto. 
 
 
Figura 3.8: Il confronto tra le parti reali diY
estrinseca-calcolata  
(rosso) e Y
misurata 
 (blue)   
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Figura 3.9: Il confronto tra le parti immaginarie  di Y
estrinseca-calcolata  
(rosso) e Y
misurata 
 (blue)    
 
Il confronto tra simulazione e mirure reali è portato nella tebella3.1: 
 
 Rg 
(Ω) 
Rd 
(Ω) 
RS 
(Ω) 
Lg 
(pH) 
Ld 
(pH) 
LS 
(pH) 
Cp1 
(fF) 
Cp2 
(fF) 
Cp3 
(fF) 
Circuito 
Test 
3 4 
 
2 
 
100 
 
  70 
 
10 
 
30 
 
40 
 
50 
 
Metodo 
proposto 
3.04 
 
4.04 
 
2.03 
 
99.74 
 
69.73 9.82 
 
30 
 
40 
 
50 
 
 
Tabella 3.1: Il confronto tra i parassiti ottenuti dal circuito Test e quelli dal metodo  
proposto 
 
E come si vedono dai risultati, il nostro metodo è un metodo perfetto.  
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4 Capitolo 4: Estrazione del modello 
equivalente a piccolo segnale di un 
dispositivo GaN 
4.1  La tecnologia GH25-10 
La tecnologia del dispositivo su cui è stato estratto il modello tramite il metodo proposto 
nel capitolo precedente, è detta GH25-10 ed è un nuovo processo qualificato per i 
dispositivi HEMT in GaN ad alta potenza della fonderia francese UMS Semiconductors. 
Questa tecnologia potrebbe essere il primo processo della lunghezza di gate qualificato in 
Europa.  
4.1.1 Introduzione della tecnologia  
I dispositivi a RF basati sui semiconduttori GaN a larga banda sono ampiamente 
impiegati in ambito industriale ormai da molti anni. Nonostante questo si sta ancora 
procedendo per un ulteriore miglioramento delle performance della tecnologia. Gli 
obiettivi principali di questi sviluppi sono dedicati a trovare il miglior compromesso tra   
la linearità, la densità della potenza e l‟affidabilità, offrendo una tecnologia competitiva 
per gli utenti finali. 
4.1.2 Tecnologia – Panoramica 
Il processo è stato sviluppato su un substrato SiC con un diametro di 4 pollice. L'epitassia 
di AlGaN/GaN, l‟intero processo e gli strati della passivazione sono stati ottimizzati per 
trovare il migliore compromesso tra densità della corrente (quindi la densità della 
potenza) e l‟affidabilità. Le principali caratteristiche di questo processo sono: 
 lunghezza di gate di  0.25μm. 
 field plate che è un accorgimento che  viene utilizzato per ridurre la capacità del 
gate-drain ad alta tensione migliorando le prestazioni in termini di potenza. La 
progettazione di questa è stata progressivamente modificata per compensare 
l'aumento della capacità parassita di gate-source. 
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 un gate asimmetrico per ottenere una tensione adeguata di breakdown (BVds0) che 
attualmente per il GH25 è di circa 150V. 
 due distanze sono state definite e qualificate: 1.7μm e 2.7μm. Essa offre un 
compromesso tra la potenza e l'efficienza e larghezza della banda. Il dispositivo 
che studieremo ha la distanza di 2.7um. 
 Un valore basso del contatto ohmico, vicino a 0.2_0.3 ohm/mm utile per ottenere 
le buone prestazioni ad alta frequenza. 
 Un pinch-off Vp (valore medio) di -4.5V è tipica della Schottky. 
 La tensione breakdown di  source-drain VBDS (definito @ Id=1 mA/mm) è sopra 
di  150V per una distanza dal gate al drain di 2.7μm . L'uniformità del processo è 
ben supportata dalla diffusione di Ids
+ 
(Vgs=+1V e Vds=10V),  la massima della 
transconduttanza Gm e la potenza RF misurata a 2 GHz in CW.  Rispettivamente,   
i valori medi misurati nella produzione sono: 0,9 A/mm per la densità di corrente, 
280 ms/mm per la transconduttanza e 4,5 W/mm per la potenza a RF. 
 Il wafer è assottigliata fino a 100μm.  
4.2   Modelling 
Il dispositivo utilizzato ha una larghezza del gate di 125 µm ed ha in tutto 8 dita per un 
totale di 1mm di periferia. Nella figura 4.1 è possibile vederne fotografia al microscopio. 
Il  dispositivo è stato analizzato e caratterizzato nel laboratorio EDM LAB (Laboratorio 
di Progettazione Elettronica e Misure per Applicazioni Industriali e a Radiofrequenza) 
del DEI. In particolare il dispositivo è stato caratterizzato attraverso: 
 Misure IV statiche attraverso un dispositivo dell‟HP chiamato HP4142. 
 Analisi a small signal multibias tramite un VNA (Vector Network Analyzer) 
dell‟Anritsu. 
 Analisi a Large Signal (alla tensione del funzionamento Vds di 30V e 80mA di 
corrente di drain) tramite banco di Load Pull. 
 Misure IV impulsate tramite un banco appositamente implememntato nell‟EDM 
LAB. 
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Figura 4.1: Fotografia al microscopio della tecnologia usata del dispositivo 
 
Abbiamo misurato i parametri S di un dispositivo di UMS realizzato con la tecnologia 
appena spiegata in diversi punti di Bias. Come detto larghezza del dito di gate di 125µm e 
avendo 8 dita abbiamo una periferia di 1mm. 
Abbiamo cercato di identificare il circuito equivalente a piccolo segnale adottando due 
passi successivi per l‟identificazione dei parametri estrinseci e quelli intrinseci. 
Per ottenere i parassiti estrinseci abbiamo adottato il metodo descritto in questa tesi di 
laurea, mentre per l‟estrazione degli elementi del circuito equivalente intrinseco (Cgd , Cds 
, Cgs , Gds , Ri , gm , τ) si sono utilizzate le formulazioni presentì in letteratura di 
Dambrine dalla(4.2) alla (4.8). 
Il circuito del modello completo è visualizzato in figura 4.3, dove sono rappresentati i 
parametri parassiti e in figura 4.15 dove ci sono gli elementi che costituiscono il circuito 
intrinseco.  
Di seguito spiegherò meglio la procedura presentando l'algoritmo del nostro progetto che 
viene fatto dalle varie fasi. Nella prima fase lavoriamo con il dispositivo spento e nella 
seconda fase invece lavoriamo con il dispositivo acceso e nell‟ultima fase del progetto 
dovremo fare un confronto. 
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Figura 4.2: L’algoritmo della seconda fase del nostro progetto 
 
Praticamente nella prima fase del progetto abbiamo utilizzato i parametri S del 
dispositivo spento e abbiamo trovato i parassiti estrinseci del dispositivo ( Rg , Rd , RS , Lg 
, Ld , LS , Cp1 ,Cp2 , Cp3 ). Tali parassiti non dipendono dal punto di polarizzazione. La 
Figura 4.3 fa vedere il circuito estrinseco del dispositivo con i componenti estrinseci 
appena elencati. In particolare si tratta di uno schematico implementato nel simulatore 
della KeySight ADS (Advanced Design System). Come si nota la simulazione dei 
parametri S viene fatta a diverse frequenze che variano da 100MHz a 50GHz con un step 
da 100MHz. 
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Figura 4.3: Modello equivalente del circuito estrinseco 
 
Dopo aver trovato gli elementi parassiti cominciamo la seconda fase dell‟identificazione 
del modello che consiste nel deembedding dei parassiti per ottenere così le “misure” 
all‟intrinseco. Per fare questa operazione i passi che sono stati attuati sono: 
1. Scegliere la matrice misurata in un punto di bias di lavoro desisderato ovvero  la 
matrice Y
estrinseca 
calcolata dai  parametri di scattering. Nella Figura 4.4 e la Figura 
4.5 sono visualizzate le matrici in un caso particolare con dispositivo acceso in 
classe A.  
2. Dembbeddare le capacità esterne Cp1, Cp2, Cp3 (le capacità esterne che 
corrispondono con l'errore minimo della soluzione (2.35) nella prima fase del 
progetto) dalle Y
estrinseca 
del punto acceso ottenendo una matrice delle ammettenze 
che chiamiamo Y
intermedia 
del punto acceso (Figuira 2.2). 
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Figura 4.4: La parte reale della Y
estrinseca 
del punto acceso 
 
 
  Figura 4.5: La parte immaginaria della Y
estrinseca 
del punto acceso 
 
3. Dembeddare gli elementi parassiti ( Rg , Rd , RS , Lg , Ld, LS, già trovati con il 
metodo mininmi quadrati con le formule dalla (2.31) alla (2.39) nella prima fase 
del progetto)  dalla Y
intermedia
 del punto acceso per ottenere così la matrice Y
intrinseca
 
del punto acceso. Come si vede dalla Figura 4.6 e dalla Figura 4.7  la parte reale 
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di Y
interinseca 
del punto acceso è quasi costante e invece la parte immaginaria di 
Y
interinseca 
del punto acceso ha una pendenza lineare. 
 
 
Figura 4.6: La parte reale della Y
interinseca 
del punto acceso 
 
 
Figura 4.7: La parte immaginaria della Y
interinseca 
del punto acceso 
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4. A partire dalla Yintrinseco del punto acceso, trovare gli elementi del circuito equivalente 
intrinseco con le formule di "Damberin" [3] modificate. Le formule utilizzate e le 
spiegazioni “grafiche” sono di seguito riportate. 
Dalla matrice intrinseca e noto il circuito di figura 4.15 che vogliamo identificare è facile 
ricavare le formule seguenti con le quali abbiamo identificato, in forma chiusa, tutti gli 
elementi intrinseci. Il primo elemento che dovremo trovare è Cgd con la formula (4.2). 
Come si vede dalla Figura 4.8 è possibile ricavare il termine della capacità in questione 
minimizzando l‟errore della retta approssimante (blu in figura 4.8) con la misura della 
parte immaginaria della 
 
12
intY  del punto acceso con il metodo dei minimi quadrati. Dalla 
figura 4.8, si può dire che l‟approssimazione usata nella 4.2 è valida  in un range basso 
della frequenza (da 0Hz a 5GHz). 
 
 12Im
gd
Y
C



                                                                       (4.2) 
 
Figura 4.8: La ricerca di Cgd sulla parte immaginaria di Y12 
 
 
Una volta noto il termine Cgd è facile ricavare il secondo elemento Cds con la formula 
(4.3). Anche in questo caso, come si vede dalla Figura 4.9, occorre approssimare la parte 
immaginaria della 
 
22
intY
 
con una retta a “bassa frequenza”.  
 22Im
ds
Y
C Cgd

 
                                                                (4.3) 
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Figura 4.9: La ricerca di Cds sulla parte immaginaria di Y22 
 
Per trovare Cgs con la formula (4.4), come si vede dalla Figura 4.10, occorre 
approssimare la parte immaginaria della 
int
11Y  del del punto acceso
 
con una retta a “bassa 
frequenza”.  
 
 11Im
gs gd
Y
C C

 
                                                          (4.4) 
 
Figura 4.10: La ricerca di Cgs sulla parte immaginaria di Y11 
 
 
Nella Figura 4.11 si è fatto vedere come abbiamo preso un valore medio della parte 
int
21Re Y    del punto acceso per identificare la trasconduttanza gm con la forula (4.5). 
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 21Remg Y                                                                (4.5) 
      
Figura 4.11:  La ricerca di gm sulla parte reale  di Y21 
 
 
Anche in questo caso per trovare gds con la formula (4.6). Dovremo prendere in 
considerazione un valore medio della parte 
int
22Re Y    del punto acceso come si è fatto 
vedere nella Figura 4.12. 
 
 22Redsg Y                                                                 (4.6) 
 
Figura 4.12: La ricerca di gds sulla parte reale  di Y22 
 
Rimangono infine da estrarre Tau e Ri. Questi elementi sono sicuramente il più difficili 
da estrarre accuratamente dai dati misurati e ciò a causa del fatto che le misure da cui 
dipendano (Y11) sono quasi sempre meno rumorosi a bassa frequenza. Come si vede le 
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misure rosse della Figura 4.13. Inoltre il loro stesso significato “fisico” è piuttosto incerto 
e per certi versi discutibile. Ri ad esempio influisce sulla parte reale della impedenza del 
modello, nonché sul tempo richiesto alla corrente del canale a rispondere a variazioni 
delle tensioni di gate. D‟altra parte entrambi questi effetti sono già modificabili agendo su 
altri parametri come Rg per le impedenze di ingresso e il Tau per i ritardi. Questo mette in 
evidenza che l‟estrazione di questi parametri è di per sé problematica e non ben 
condizionata. Una pratica comune è quella di utilizzare le espressioni riportate in 
seguito(4.7) e (4.8). Ma facendo ricorso in modo disomogeneo con il resto del 
procedimento di identificazione, a valori di ammettenze misurati ad alta frequenza 
anziché a bassa frequenza. Questo perche la misura della parte reale Y11 tende ad essere 
bassa rumorosa ad alta frequenza. Le Figure 4.13 e 4.14 fanno vedere l‟approssimazione 
di Ri e Tau. 
 
 
11
1
Rei
gd
R
Y j C
 
  
                                                              (4.7)              
 
Figura 4.13: La ricerca di Ri  
 
11
I
m
R
m
g
tg
g


     
 
                                                                (4.8)
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Figura 4.14: La ricerca di Tau 
 
 
Una volta calcolati i 7 parametri sono stati inseriti nel circuito equivalente intrinseco in 
ambiente ADS, come si vede nella Figura 4.15. 
 
 
Figura 4.15: Il circuito equivalente intrinseco 
Bisogna poi confrontare le simulazioni e le misure. 
 
4.3  Confronto dei risultati 
Il vantaggio del nostro metodo rispetto ad altri già introdotti finora è quello di poter 
utilizzare tanti punti di bias e la possibilità di fare un swit sulle tre capacità parassite ( Cp1 
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e Cp2 e Cp3 ). Nel laboratorio presso cui ho sviluppato la tesi (EDM LAB) è stato 
sviluppato un metodo che permetteva solamente l‟utilizzo di 1 punto di bias e delle 
capacità Cp1 e Cp2. L‟utilizzo tanti punti di bias ci porta l'aumento del numero delle 
equazioni rendendo più solido la soluzione dei minimi quadrati. L‟utilizzo la terza 
capacità potrebbe portare un risultato più accurato. Si sono presi in considerazione diversi 
casi e situazioni per estrarre il circuito equivalente a small signal del dispositivo di UMS. 
In particolare si possono vedere i diversi casi analizzati nella Tabella che ho portato di 
seguito. 
 
 N. Punti di Bias Capacità Prese in 
Considerazione 
Tempo di Calcolo 
Caso 1 1 3 20 min 
Caso 2 4 3 30 min 
Caso 3 1 2 5 min 
 
4.3.1  Caso 1 
In questo caso prenderemo un solo punto di bias spento (Vg=-4.5, Vd=0), poi cominciamo 
ad estrarre la matrice G  (il circuito intrinseco resistivo) che si è fatta vedere dalla Figura 
4.16  e   la matrice C (il circuito intrinseco capacitivo) che si è fatta vedere dalla Figura 
4.17. I valori secondo le formule dette vengono: 
5 7
011 01211 12
6 6
021 02221 22
1.270 8.282
2.330 6.490
a aG G e e
G
a aG G e e
 
 
   
      
        
Abbiamo un grado di liberta Come si vede dalla matrice, che i valori della matrice non 
devono essere per forzza simmetrica. 
11 12
21 22
12 13
1 111 12
13 13
21 22 1 1
1.214 3.232
3.226 7.549
a aC C e e
C
C C a a e e
 
 
    
      
        
 
 
91 
 
 
Figura 4.16: Il confronto tra le parti reali di Y
mis 
(blue) e Y
calcolata 
tramite gli α (rosso) per il  
punto di bias (Vg =-4.5V, Vd =0V). 
 
 
Figura 4.17: Il confronto tra le parti immaginarie di Y
mis 
(blue) e Y
calcolata 
tramite gli α (rosso)  
per il punto di bias (Vg =-4.5V, Vd =0V). 
 
Poi facciamo un controllo dei  grafici  Fitting  tra la matrice delle ammettenze 
approssimata e quella missurata
   
che si sono mostrate nella Figura 4.18 ( la parte reale ) e 
nella Figura 4.19 ( la parte immaginaria). In particolare i punti in blu rappresentano le 
misure mentre le linee rosse il polinomio approssimante. Per controllare se l'errore sulla 
parte reale (2.22) e sulla parte immaginaria (2.27) è contenuto(<10
-4
) e come lo 
aspettavamo nel range basso della frequenza (da 0Hz a 3GHz) le curve corrispondono, 
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con un errore uguale a  0.1334 sulla parte reale e un errore uguale a 0.0285 sulla parte 
immaginaria. 
 
 
Figura 4.18: La parte reale del controllo Fitting 
 
 
Figura 4.19: La parte immaginaria del controllo Fitting 
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Poi dovremo fare una griglia sulle tre capacità esterne, dembeddandole dalla Y
misurata 
ed 
arrivare a Y
intermedia
 e dopo aver applicato il metodo dei minimi quadrati troveremo i 
parassiti ( Rg , Rd , RS , Lg , Ld , LS ). 
I valori delle capacità sono stati individuati in due cicli di iterazioni a causa delle 
difficoltà computazionali. In questo modo è possibile scegliere il valore delle capacità 
con più raffinatezza. Per ogni terna si applica il metodo illustrato precedentemente e si 
calcolano i parassiti (Rg , Rd , RS , Lg , Ld , LS). Ogni terna di capacità individua un errore. 
Tale errore è quindi una funzione delle tre capacità, per questo motivo è stato plottato in 
un grafico tridimensionale, illustrato in figura 4.20. 
Si sceglie la terna che da il minimo errore che è uguale a 0.0226 e che corrisponde a  
Cp1= 40.0 fF e Cp2= 60.0 fF e Cp3= 0 fF ed estraiamo i parassiti relativi alle capacità 
selezionate che sono riassunti nella Tabella4.1 . 
 
Rg(Ω) Rd(Ω) RS(Ω) Lg(pH) Ld(pH) LS(pH) Cp1(fF) Cp2(fF) Cp3(fF) 
1.512 1.119 0
 
130.9 109.7 9.719 40.00 60.00 0 
Tabella 4.1: I parassiti per il punto di bias (Vg =-4.5V, Vd =0 V). 
 
 
Figura 4.20: Errore in 3D 
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Inoltre dalla Figura 4.21 e Figura 4.22 si vedono che nel tutto range della frequenza   
(100Mhz - 50Ghz) le matrici Y
misurata 
(blue) e Y
estrinseca-calcolata 
 (rossa) coincidono. 
 
 
Figura 4.21: Il confronto tra le parti reali diY
estrinseca-calcolata  
(rosso) e Y
misurata 
 (blue) per il punto 
 di bias (Vg =-4.5V, Vd =0V). 
 
Figura 4.22: Il confronto tra le parti immaginarie  di Y
estrinseca-calcolata  
(rosso) e Y
misurata 
 (blue)  
per il punto di bias (Vg =-4.5V, Vd =0V). 
 
Nella seconda fase del progetto prendiamo un punto di bias con il dispositivo acceso    
(Vg = -3V, Vd =30V). Dembeddando i parametri parassiti già trovati nella Tabella 4.1 
dalla Y
estrinseca 
del punto acceso seconda la procedura già spiegata nel paragrafo 4.2, 
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troviamo Y all'intrinseco. Nella Figura4.23 e Figura4.24  si vedono il confronto tra 
Y
estrinseca 
e Y
intrinseca 
del punto acceso. Come si vedono dalle figure che la parte reale di 
Y
intrinseca 
del punto acceso ha una curva quasi costante e la parte immaginaria di Y
intrinseca 
del punto acceso ha una pendenza lineare . 
 
Figura 4.23: La parte reale della Y
estrinseca 
del punto acceso(blue) e Y
intrinseca 
del punto acceso 
(rossa) per il punto di bias (Vg =-3V, Vd =30V). 
 
 
Figura 4.24: La parte immaginaria della Y
estrinseca 
del punto acceso(blue) e Y
intrinseca 
del punto 
acceso(rossa) per il punto di bias (Vg =-3V, Vd =30V). 
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I valori del circuito equivalente intrinseco ( Cgd , Cds , Cgs , Gds , Ri , gm , Tau )  ricavati 
dalla Y
intrinseca
, visulaizzata nelle due figure appena descritte con le formule dalla (4.2) 
alla (4.8), sono riassunti nella Tabella 4.2: 
 
Cgd(fF) Cds(fF) Cgs(fF) Gds (S) Ri(Ω) gm (S) Tau(pS) 
 
48.53 
 
315.61 
 
1320.6 
 
0.0033 
 
0.3364 
 
0.1477 
 
4.09 
Tabella 4.2: I parametri del circuito equivalente intrinseco nel punto acceso (Vg =-3V, Vd =30V) 
 
Applicheremo i valori della Tabella 4.1 al circuito estrinseco simulato (Figura 4.3) e i 
valori della Tabella 4.2 al circuito intrinseco simulato (Figura 4.15) e vediamo il 
confronto tra le misure e la simulazione che si vede nella Figura 4.25. 
   
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.25: Il confronto tra misure S( blue ) e simulazione( rossa ) su 1 punto di bias 
( Vg =-3V, Vd =30V ). 
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Inoltre facciamo vedere il confronto tra Y
misurata 
(blue) e Y
simulata 
(rossa) con la Figura 4.26 
(la parte reale del confronto) e la Figura 4.27 (la parte immaginaria del confronto), e 
come si vedono dalle Figure abbiamo una simulazione perfetta. 
 
 
     Figura 4.26: Il confronto della parte reale di Yij misurata(blue) e la Yij simulata(rossa) per 
il punto di bias (Vg =-3V, Vd =30V). 
 
 
 
      Figura 4.27: Il confronto della parte immaginaria di Yij misurata(blue) e la Yij simulata 
(rossa)  per il punto di bias (Vg =-3V, Vd =30V). 
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Questa volta prendiamo in considerazione un altro punto di bias con il  dispositivo acesso    
(Vg=-4V, Vd=30V) e dembeddando i parametri parassiti già trovati nella Tabella4.1 dalla 
Y
estrinseca 
del punto acceso seconda la procedura già spiegata nel paragrafo 4.2, troviamo 
Y all'intrinseco. Nella Figura4.28 e Figura4.29 si vedono il confronto tra Y
estrinseca 
e 
Y
intrinseca 
del punto acceso.  
 
Figura 4.28: La parte reale della Y
estrinseca 
del punto acceso(blue) e Y
intrinseca 
del punto  
acceso(rossa) per il punto di bias (Vg =-4V, Vd =30V). 
 
 
 
Figura 4.29: La parte immaginaria della Y
estrinseca 
del punto acceso(blue) e Y
intrinseca 
del   
 punto acceso(rossa) per il punto di bias (Vg =-4V, Vd =30V). 
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E quindi i valori del circuito equivalente intrinseco   ( Cgd , Cds , Cgs , Gds , Ri , gm , Tau )  
ricavati dalla Y
intrinseca
 del punto di bias con il dispositivo acceso (Vg=-4V, Vd=30V) 
seconda la procerdura apppena fatta con le formule dalla (4.2) alla (4.8) sono riassunti 
nella Tabella4.3: 
 
Cgd(fF) Cds(fF) Cgs(fF) Gds (S) Ri(Ω) gm (S) Tau(pS) 
 
69.926 
 
372.30 
 
915.66 
 
≈0 
 
0 
 
0.0013 
 
6.56 
Tabella 4.3: I parametri del circuito equivalente intrinseco nel punto acceso(Vg=-4V, Vd=30V) 
 
Dopo aver implementato il modello in ADS è possibile notare il confronto tra le misure e 
la simulazione nelle seguante immagini nella Figura 4.30 e Come si vedono dalle 
immagini della Figura 4.30  i risultati sono molto simili. 
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Figura 4.30: Il confronto tra le parti reali e immaginarie delle Yij misurata(blue) e la Yij 
simulata(rossa) per il punto di bias (Vg =-4V, Vd =30V). 
 
 
4.3.2  Caso 2 
In questo caso invece prenderemo 4 punti di bias con il dispositivo spento mostrati nella 
Tabella 4.4 e per ogni punto di bias calcoleremo le matrici G  e C  con la dimensione 
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(2×2) e dipendenti dal punto di bias(Vg ,Vd). Nella Tabella 4.4 sono riportate i valori 
ottenuti per le  matrici C con diversi punti di bias con il nostro metodo.              
 
Punti di 
bias 
(Vd =0V, Vg =-4.5V) (Vd=0V,Vg =-4.25V) (Vd=1V,Vg=-4.5V) (Vd=1V,Vg =-4.5V) 
C11(pF) 1.214 1.21 1.20 1.20 
C12≈ 
C21(pF) 
-0.32 -0.32 -0.31 -0.31 
C22(pF) 0.75 0.75 0.74 0.74 
Tabella 4.4: Le matrici di C  relative ai 4 punti di bias  
 
A questo punto prendiamo le misure per il primo punto di bias con il dispositivo spento, 
dembeddando le capacità già fissate troveremo     
          (relativa al primo punto di 
bias) costruendo La matrice A(bias1,freq)[8 x 6] e il vettore B(bias1,freq)[8 x 1] che compaiono 
nella (2.31) rappresentano la matrice del sistema e il vettore dei termini noti per il primo 
punto di bias e per una certa frequenza. Nel nostro caso ripetendo le matrici su 4 punti di 
polarizzazione avremo le matrici A e B : 
 
 )()(
),4(
),3(
),2(
),1(
),4(
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*
freqfreq B
freqbias
freqbias
freqbias
freqbias
s
d
g
s
d
g
A
freqbias
freqbias
freqbias
freqbias
B
B
B
B
L
L
L
R
R
R
A
A
A
A















































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
 
 
In questo caso abbiamo due nuove matrici: la matrice A(freq)[(4x 8) x 6], formata da 4 
matrici precedenti A(bias, freq) e la matrice colonna  B(freq)[(4 x 8) x 1] formata da 4 matrici 
precedenti B(bias, freq).  E ripetendo la procedura per numero delle frequenze (N) otteniamo 
le matrici finali: la matrice A[(N x 4 x 8) x 6], formata da N matrici precedenti A( freq), e la 
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matrice colonna B[(N x 4 x 8) x 1], formata da N matrici precedenti B(freq).  Quindi è 
possibile scrivere: 
 x*  
Si è ottenuto un sistema sovradeterminato, dove le dimensioni dipendono dal numero di 
punti di bias (considerato 4) e dal range di frequenza che si è scelto di esaminare. 
Risolvendo il sistema potremo trovare i parassiti ( Rg , Rd , RS , Lg , Ld , LS ) che sono 
portati nella Tabella 4.5 . Poi vediamo la matrice l‟errore per tutti i punti di bias che viene 
uguale a   
                
                
 = 
            
            
 , con un l‟errore medio di 0.0197 
per tutti punti di bias e ovviamente scegliamo l‟errore minimo che è uguale a 0.0181        
e corrisponde con il primo punto di bias(Vd =0V, Vg =-4.5V). In questo caso abbiamo 
visto che anche l‟errore minimo della soluzione si è diminuito a  0.0789. 
 
 
Rg(Ω) Rd(Ω) RS(Ω) Lg(pH) Ld(pH) LS(pH) Cp1(fF) Cp2(fF) Cp3(fF) 
1,594 1,297 0
 
131.1 109.75 9,720 40.00 60.00 0 
Tabella 4.5: I parassiti ottenuti del caso due avendo 4 punti di bias  
 
Abbiamo visto che il migliore punto di bias con il dispositivo spento nel caso2 
corrisponde con (Vd =0V, Vg=-4.5V) che esattamente è il punto di bias scelto nel caso1. 
Nel confronto delle parti reali del caso1(solo un punto di bias spento) con la Figura 4.21 
ed il caso2(4 punti di bias spento) con la Figura 4.31, e le parti immaginarie dei tutti i due 
casi con la Figura 4.22 e la Figura 4.32, si nota subito che nel caso di 4 punti di bias con 
il dispositivo spento la simulazione viene molto più accurata rispetto il caso di solo un 
punto di bias con il dispositivo spento. 
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Figura 4.31: Il confronto della parte reale diY
estrinseca-calcolata  
(rosso) e Y
misurata 
 (blue) 
 per il punto di bias (Vg =-4.5V, Vd =0V). 
 
 
 
Figura 4.32: Il confronto della parte immaginaria diY
estrinseca-calcolata  
(rosso) e Y
misurata 
  
(blue) per il punto di bias (Vg =-4.5V, Vd =0V).  
 
Ora prendiamo un punto di bias con il dispositivo acesso (Vg=-3V,Vd=30V) e 
dembeddando i parametri parassiti già trovati nella Tabella4.5 dalla Y
estrinseca 
del punto 
acceso seconda la procedura, arriviamo a Y all‟intrinseca del punto acceso. La Figura 
4.33 e la Figura 4.34 fanno vedere il confronto tra la parte reale e immaginaria di Y
est
 e 
Y
int
 del punto acceso rispettivamente. 
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Figura 4.33: La parte reale della Y
estrinseca 
del punto acceso(blue) e Y
intrinseca 
del punto acceso 
(rossa) per il punto di bias (Vg =-3V, Vd =30V). 
 
 
 
Figura 4.34: La parte immaginaria della Y
estrinseca 
del punto acceso(blue) e Y
intrinseca 
del punto 
acceso(rossa) per il punto di bias (Vg =-3V, Vd =30V).
 
 
Poi utilizzando le formule dalla (4.2) alla (4.8), potremo ricavare i valori del circuito 
equivalente intrinseco ( Cgd , Cds , Cgs , Gds , Ri , gm , Tau ) dalla Y
intrinseca
 del punto 
acceso. Questi valori sono riassunti nella Tabella4.6. 
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Cgd(fF) Cds(fF) Cgs(fF) Gds(mS) Ri(Ω) gm(mS) Tau(pS) 
51.21 310 1400 3.6 0.251 149.5 4.11 
Tabella 4.6: I parametri del circuito equivalente intrinseco nel punto acceso 
(Vg=-3V, Vd=30V) per il caso di 4 punti di bias. 
 
Dopo aver implementato in modello in ADS è possibile notare il confronto tra i parametri 
S delle misure(blue) e la simulazione (rossa) con le seguante immagini nella Figura 4.35. 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.35: Il confronto tra misure S(blue) e la simulazione(rossa) per il punto di bias 
(Vg =-3V, Vd =30V). 
 
Facciamo vedere con le Figure 4.36 e 4.37 la parte reale e la parte immaginaria del 
confronto tra Y
misurata
 e Y
simulata
, rispettivamente per il punto di bias con il dispositivo 
acceso (Vg = -3V , Vd =30V). 
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Figura 4.36: La parte reale della Y
misurata
del punto acceso(blue) e Y
calcolata_estrinseca 
del punto 
 acceso(rossa) per il punto di bias (Vg =-3V, Vd =30V). 
 
 
 
Figura 4.37: La parte immaginaria della Y
misurata 
del punto acceso(blue) e Y
calcolata_estrinseca
del  
punto acceso(rossa) per il punto di bias (Vg =-3V, Vd =30V). 
 
Per la seconda condizione del caso2, prendiamo in considerazione un punto di 
polarizzazione in zona triodo (Vg = -2.5V, Vd =30V) e troveremo i parametri del circuito 
equivalento intrinseco in questo punto di bias, i valori sono riassunti nella Tabella 4.7. 
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Cgd(fF) Cds(fF) Cgs(fF) Gds(mS) Ri(Ω) gm(mS) Tau(pS) 
52.92 320.01 1360 4.0 0.627 181.3 4.32 
Tabella 4.7: I parametri del circuito equivalente intrinseco in zona triodo 
(Vg=-2.5V, Vd=30V) per il caso di 4 punti di bias. 
 
Applichremo i valori della Tabella 4.7 in ADS e troviamo il confronto tra i parametri S 
della misura(blue) e i parametri S simulata(rossa) nella Figura 4.38. 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.38: Il confronto tra misure S(blue) e la simulazione(rossa) per il punto di bias 
(Vg =-2.5V, Vd =30V). 
 
Poi facciamo vedere con le Figure 4.39 e 4.40 la parte reale e la parte immaginaria del 
confronto tra Y
misurata
 e Y
simulata
, rispettivamente per il punto di bias con il dispositivo in 
zona triodo (Vg = -2.5V, Vd =30V). 
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Figura 4.39: La parte reale della Y
misurata
del punto acceso(blue) e Y
calcolata_estrinseca
del punto 
 acceso(rossa) per il punto di bias (Vg =-2.5V, Vd =30V). 
 
 
Figura 4.40: La parte immaginaria della Y
misurata
del punto acceso(blue) e Y
calcolata_estrinseca
del punto 
 acceso(rossa) per il punto di bias (Vg =-2.5V, Vd =30V). 
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5 Capitolo 5: Metodo Modificato per 
l’estrazione dei parametri parassiti di un 
dispositivo GaN 
Come abbiamo visto nel capitolo precedente, il nostro metodo introdotto riesce ad 
estrarre accuratamente i parassiti. Abbiamo notato che il metodo, per il dispositivo in 
questione, identifica una resistenza parassita del source (Rs) nulla. 
Questo potrebbe essere dovuto al fatto che le resistenze di drain e di source sono tra loro 
in serie ed il sistema potrebbe non identificarle dando tutto il peso alla resistenza di drain. 
Per questo motivo si è pensato di adottare una piccola modifica al metodo di estrazione 
dei parassiti, che si descriverò in questo capitolo. Si tratterà di imporre la resistenza di 
source anziché ritenerla una incognita del problema. Inoltre si cercherà di condizionare 
meglio il problema lineare aggiungendo delle equazioni note che “provengono” da 
informazioni sul dispositivo da acceso (classe A). 
Come avevo già detto il circuito con la Figura 5.1 è uno schema circuitale del tutto 
generale valido per qualsiasi tipo di dispositivo e gli effetti parassiti sono modellati come 
un circuito lineare a quattro porte; il circuito intrinseco come una rete non lineare di tipo 
black-box. 
 
Figura 5.1: Circuito equivalente generalizzato di un dispositivo 
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5.1  Metodo di estrazione dei parassiti Modificato 
In questa nuova versione considereremo il termine Cp3 sempre nullo. Imponiamo invece i 
valori di Cp1 Cp2 e quello della resistenza di source Rs. Quindi una volta imposti questi tre 
valori, il circuito può essere generalizzato come in Figura 5.2. Gli elementi da identificare 
sono 5, ovvero: (Rg, Rd, Lg, Ld, Ls). 
Inoltre cercheremo di condizionare meglio il problema lineare aggiungendo delle 
equazioni note che “provengono” da informazioni sul dispositivo da acceso (classe A), 
ovvero analizziamo il dispositivo in due condizioni: 
1) Con il dispositivo spento 
2) Con il dispositivo acceso  
 
Figura 5.2: Il circuito equivalente parassita generalizzato 
 
Una volta imposti i tre vlori Cp1, Cp2, Rs, il circuito equivalente si riduce alla figura 5.2. 
In questo caso le equazioni che si ricavano sono: 
 



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
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V
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
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I
I
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





I
I
I
V
V
V
2
1
           (5.1) 
 
Dove: 
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
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



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R
R
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R
0
0
2221
1211
                                  (5.2) 
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                (5.3) 
 
 
Figura 5.3: Il circuito equivalente completto 
 
 
Partendo dal circuito di figura 5.3, dembeddiamo le due capacità esterne Cp1 e Cp2. 
Successivamente, atraerso alcune operazioni di inversioni della matrie, si deembedda 
anche la resistenza Rs e quindi il circuito diventa come Figura 5.4. 
 
 
Figura 5.4: Il circuito equivalente dembeddata 
 
Le equazioni del circuito della Figura 5.4 diventano: 
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







VYI
VCjGI
ILjRVV
aDeembeddat
I
I
*
*)(
*)(


                                                           (5.5) 
  
 
Dove le varie matrici hanno il significato delle formule 5.2 e 5.3. 
Dopo una seria di passaggi arriviamo alla soluzione della sistema (5.6): 
 YLjRCjGY *)(1*)(  
                                       (5.6) 
 
Dove: 
 Y , la matrice dei termini noti, funzione del bias e della frequenza, deembeddata 
daivalori di Cp1, Cp2, Rs; 
 R  ed L , matrici incognite, costanti al variare del bias e della frequenza; 
 G  e C , matrici del circuito intrinseco, dipendenti dal bias, e necessarie ai fini 
dell‟individuazione delle incognite del problema. 
Per identificazione dei parametri parassiti, dopo identificare le matrici intrinseche G e 
C  l‟equazione della nostra soluzione (5.6), diviene lineare nelle incognite R ed L , 
nello specifico si ha un problema sovradeterminato, avendo a disposizione 8 equazioni 
reali (2 equazioni reali per ogni elemento della matrice) in 5 incognite lineari (Rg, Rd, 
Lg, Ld, Ls). Si utilizza una tecnica risolutiva ai minimi quadrati. Si cerca la soluzione che 
minimizza l‟errore globale definito come scarto quadratico tra le ammettenze misurate e 
predette.  
Impostiamo un sistema complessivo che riscriva l‟equazione (5.6) evidenziando i dati 
disponibili e le incognite: 
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La matrice A(bias, freq)[8 x 5] e il vettore B(bias, freq)[8 x 1] che rappresentano la matrice del 
sistema e il vettore dei termini noti per un certo bias e per una certa frequenza ed è 
necessario ripetere le matrici A e B  per ognuno di questi punti: 
( ) ( )
( 1, ) ( 1, )
( 2, ) ( 2, )
( , ) ( , )
*
freq freq
b b
A B
g
bias freq bias freq
d
bias freq bias freq
g
d
biasN freq biasN freq
s
R
A B
R
A B
L
L
A B
L
 
    
    
     
    
    
       
                                             (5.8) 
Come prima ora abbiamo due nuove matrici: la matrice A(freq)[(Nb x 8) x 5], formata da Nb 
matrici precedenti A(bias,freq), e la matrice colonna B(freq)[(Nb x 8) x 1] formata da Nb 
matrici precedenti B(bias, freq). 
Infine, per ottenere una ottimizzazione su Nb bias e su N frequenze, è utile ripetere ancora 
le matrici appena viste: 
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                                                              (5.9) 
 
Otteniamo le matrici finali: la matrice A[(N x Nb x 8) x 5], formata da N matrici 
precedenti A( freq), e la matrice colonna B[(N x Nb x 8) x 1], formata da N matrici 
precedenti B(freq). allora è possibile scrivere: 
 x*  
 
5.1.1  Parte Intrinseca 
Come primo passo dovremo scegliere un punto di bias con il dispositivo spento ed un 
altro punto di bias con il dispositivo acceso. Dopo aver scelto i punti di bias, dovremo 
definire un vettore su tutti i valori di Rs. Ora potremo trovare le matrici    e   (che 
dipenderanno da BIAS) per tutti punti di bias. Per procedere occore fissare i valori della 
terna delle capacità esterne e la resistenza Rs che sarebbe (Cp1, Cp2, Rs). Si fissano 
pertanto tre elementi della terna e cominciamo la procedura : 
 
1) Da partire dalle misure Scattering troviamo Y  all‟estrinseco. 
2) Regressione lineare dei parametri della matrice Yintermedia →individuazione α0 e α1
 
che dipendono dal punti di bias selezionati. 
3) Con le formule (2.19) e (2.20) e usando le formule dalla (2.23) alla (2.29) potremo 
approssimare la parte reale ed immaginaria dei parametri Y
intermedia
 tramite un 
polinomio. 
                       
2
0 2 0( )
r
ij ij ij ijY a a Q     
                       
3
1 3 1( )
i
ij ij ij ijY a a Q       
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4) Fare un confronto tra Yintermedia e Ycalcolata con gli alfa per vedere che errore viene 
meno di (10
-4
). 
 
5.1.2  Parte Estrinseca 
Per identificare la parte estrinseca del circuito prima di tutto dovremo scegliere un vettore 
per ciascun delle due capacità e la resistenza Rs con un valore minimo e un valore 
massimo e dovremo riuscire a definire un numero dei intervalli su ogni vettore,quindi 
avremo una griglia (N1, N2, N3). I passi che sono stati attuati sono: 
1) scelta punti di bias. 
2) scelta di 3 valori fissi Rs,    
 ,    
 . 
3) De-embedding dalle Y misurata  delle 1PC

, 2PC

 ,  calcolo della Y
intermedia
 . Questo si 
può fare attraverso alcuni passaggi: convertire Y
intermedia
 alla Z
intermedia 
e de-
embedding la resistenza Rs dalla Z
intermedia 
ed arrivare alla Z
intermedia-dembeddataRs
 e di 
nuovo convertirla alla Y
intermedia-dembeddataRs
. 
4) Applico il metodo minimi quadrati alla Yintermedia-dembeddataRs dalla (5.7) alla (5.9) per 
trovare gli elementi parassiti (Rg , Rd , Lg , Ld, LS). 
5) Partiamo dalle matrici G  e C , potremo trovare Y
interinseca  
 tramite questa formula 
Y
interinseca
 =G + jωC . Convertiamo Y
intrinseca
 alla Z
intrinseca
 e aggiungendo la matrice 
parassiti (M
Parassiti
) e la resistenza Rs già scelta nel passo 2 alla matrice Z
intrinseca
, poi 
convertila alle ammettenze troveremo Y
intermedia 
. Ora aggiungeremo le capacità 
esterne già scelte nel passo 2 ed arriviamo alla Y
esterinseca-calcolata
. 
6) Confronto tra Yestrinseca-calcolata e Ymisurata. Calcolo dell'errore ɛ relativo alla scleta dei 
valori delle capacità CP1, CP2, Rs tramite la formula (2.35). 
7) Ritorno al passo 1 con altri valori delle CP1, CP2, Rs  fino al completamento di tutti 
valori delle capacità N1CP1, N2CP2, N3 Rs. 
8) Si scceglie la combinazione che fornisce l‟errore minimio. 
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5.2 Validazione 
Per verificare il nostro metodo modificato, lo imposto in ambiente MATLAB e prendo 
due punti di bias (Vg=-4V e Vd=0V) e (Vg=-2V e Vd=20V) e con la procedura 
modificata comincio a trovare i parassiti. I valori ottenuti sono riportati in Tabela 5.1. 
Al termine della procedura possiamo visualizzare l‟errore in funzione dei tre valori scelti 
come in Figura 5.5. Come si nota l‟errore è funzione delle Cp1 e Cp2 ed è parametrizzata 
in Rs. 
 
 
Rg(Ω) Rd(Ω) RS(Ω) Lg(pH) Ld(pH) LS(pH) Cp1(fF) Cp2(fF) Cp3(fF) 
0.97 1.24 0.1
 
130.0 107.2 12.5 42.8 66.7 0 
Tabella 5.1: I parassiti ottenuti con 2 punti di bias con dispositivo sia acceso che spento 
 
 
 
 
Figura 5.5: Errore in 3D del metodo modificato 
 
Le Figure 5.6 e 5.7 fanno vedere  il confronto tra la parte reale e la parte immaginaria di 
Y
misurata
 e Y
estrinseca_calcolata
 per la condizione con il dispositivo spento (Vg =-4 V, Vd =0V), 
rispettivamente. Come si vedono dalle Figure le curve corripondono perfettamente. 
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Figura 5.6: Il confronto della parte reale di Y
estrinseca-calcolata  
(rosso) e Y
misurata 
 (blue) 
per il punto di bias (Vg =-4V, Vd =0V). 
 
 
Figura 5.7: Il confronto della immaginaria di Y
estrinseca-calcolata  
(rosso) e Y
misurata 
 (blue) 
per il punto di bias (Vg =-4V, Vd =0V). 
 
Le Figure 5.8 e 5.9 invece fanno vedere  il confrnto tra la parte reale e la parte 
immaginaria di Y
misurata
 e Y
estrinseca_calcolata
 per la condizione con il dispositivo acceso 
(Vg=-2, Vd =20V), rispettivamente.  
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Figura 5.8: Il confronto della parte reale diY
estrinseca-calcolata  
(rosso) e Y
misurata 
 (blue) 
per il punto di bias (Vg =-2, Vd =20V). 
 
 
Figura 5.9: Il confronto della immaginaria di Y
estrinseca-calcolata  
(rosso) e Y
misurata 
 (blue) 
per il punto di bias (Vg =-2V, Vd =20V). 
 
Ed ora cominciamo la seconda fase del progetto, cioe trovare gli elementi del circuito 
equivalente intrinseco sempre con il dispositivo accesso (Vg =-2V, Vd =20V), usando i 
parassiti già trovati nella Tabella 5.1. I valori del circuito equivalente intrinseco sono 
riassunti nella Tabella 5.2. 
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Cgd(fF) Cds(fF) Cgs(fF) Gds(mS) Ri(Ω) gm(mS) Tau(pS) 
62.7 315 1370 3.6 0.25 150 4 
Tabella 5.2: I parametri del circuito equivalente intrinseco con punto di bias 
(Vg=-2, Vd=20V). 
 
Il confronto tra la parte reale e immaginaria di  Y
intrinseca
 del metodo e Y
intrinseca
 del 
metodo appena introdotto (con il dispositivo accesso) si è fatto vedere nelle Figure 5.10 e 
5.11. Si nota che le pendenze delle curve sono diminuite, che vuol dire che il metodo 
modificato è un metodo migliorato. 
 
 
Figura5.10: Il confronto tra la parte reale di  Y
intrinseco
 del metodo nuovo(rosso) e 
Y
intrinseco
 del metodo descritto nel capitolo 4(blue) 
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Figura5.11: Il confronto tra la parte immaginaria di Y
intrinseco
 del metodo nuovo(rosso) 
e Y
intrinseco
 del metodo descritto nel capitolo 4(blue) 
 
Applichremo i valori della Tabella 5.2 in ADS e troviamo il confronto tra i parametri S 
della misura (blue) ed i parametri S simulata (rossa) nella Figura 5.12. 
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Figura 5.12: Il confronto tra misure S(blue) e la simulazione(rossa) per il punto di bias 
(Vg =-3V, Vd =30V). 
 
Poi facciamo vedere nella Figura 5.13 la parte reale e la parte immaginaria del confronto 
tra Y
misurata
 e Y
simulata
, per un punto di bias con il dispositivo acceso (Vg =-3V, Vd =30V). 
Vedendo le curve della simulazione che corrispondono con le misure potremo dire che i 
valori trovati con il metodo proposto sono accurati. 
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Figura5.13: Il confronto della parte reale e immaginaria di Y
misurata 
 (blue) e Y
estrinseca-calcolata  
(rosso) per il punto di bias (Vg =-2V, Vd =20V). 
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6 Conclusione 
In questa tesi di laurea è stato proposto un metodo per l‟estrazione dei parametri parassiti 
di modelli estrinseci di dispositivi FET. L‟estrazione dei parassiti estrinseci di un 
dispositivo è un‟operazione fondamentale al fine di riuscire ad identificare un modello 
accurato, lineare o non-lineare del dispositivo intrinseco. In letteratura, sono diversi i 
metodi proposti, ma con i dispositivi in Nitruro di Gallio alcuni di questi metodi 
presentano svantaggi che potrebbero portare ad una imprecisione nell‟estrazione di alcuni 
parametri. 
Il metodo proposto, invece, è indipendente dal tipo di tecnologia ed è adattabile anche per 
dispositivi GaN. Il metodo proposto ha alcuni vantaggi rispetto ad altri metodi usati 
finora: 
 si basa su misure di parametri S multibias; 
 non necessita di misure con la giunzione gate-source polarizzata in diretta; 
 permette l‟identificazione di una rete di parassiti completa, costituita da elementi 
di tipo resistivo, induttivo e capacitivo; 
 non attua assunzioni restrittive sulla forma delle matrici rappresentative del 
dispositivo intrinseco; 
 si basa su un problema risolutivo lineare sovradeterminato e su una serie di 
semplici ottimizzazioni lineari, quindi è risolvibile per via analitica in forma 
chiusa; 
 è applicabile su diverse tipologie di dispositivi elettronici; 
 è facilmente implementabile via software. 
Queste caratteristiche rendono quindi il metodo proposto molto utile al fine di estrarre i 
parassiti per dispositivi in tecnologia in nitruro di Gallio (GaN). Nella tesi di laurea, il 
metodo di estrazione è applicato e convalidato sperimentalmente utilizzando misure on-
wafer su un dispositivo di tipo AlGaN/GaN su SiC della fonderia UMS. 
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